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교류 전동기는 유지 및 보수비용이 많이 드는 직류 전동기의 정류자와 
브러쉬를 제거할 수 있지만, 전동기 구동을 위해서는 교류전압이 필요하다는 
단점을 가진다. 하지만 반도체 소자 및 마이크로프로세서의 비약적인 발전으로 
교류 전압의 합성이 용이해져, 벡터제어 기법을 이용한 교류 전동기 제어방식이 
널리 사용되기 시작했다. 최근, 설치형 가전뿐만 아니라 휴대용기기나 자동차 
분야까지 확장되고 있다. 특히, 이동이 요구되는 분야에서 교류전동기를 사용할 
경우 무게와 부피 최소화가 필수적이기 때문에 고속전동기가 주로 사용된다.  
고속전동기는 높은 운전속도로 인해 수kHz이상의 높은 출력 주파수를 필요로 
하기도한다. 하지만, 반도체 소자의 제한된 스위칭 주파수 조건 때문에 합성
전압의 기본파 주파수를 증가시키는데 한계가 존재한다. 일반적으로 사용
되는 고정 스위칭 주파수를 가지는 Space Vector PWM(SVPWM)방법은 출력
전압 기본파 주파수 대비 스위칭 주파수 비율, 즉 주파수 합성비율이 충분히 
높지 못할 경우 기본파 주파수 성분 이외의 고조파 성분의 크기가 상대적으로 
커진다. 따라서 제한된 스위칭 주파수 조건에서 높은 주파수의 기본파 전압을 
합성하기 위해서는 새로운 전압합성 방식이 필요하다. 
대용량 시스템에서도 필요한 기본파 주파수의 크기는 상대적으로 작지만 
스위칭 주파수가 수백 Hz로 제한되기 때문에 고속전동기 구동시스템과 동일한 
문제에 봉착하게 된다. 이를 해결하기 위해 대용량 시스템에서는 최적 PWM을 
이용한 궤적추적 방식과 동기 PWM 방법이 제안되었다. 하지만 이 방식은 기본
적으로 정상상태 운전조건을 기준으로 최적의 스위칭 인가시간을 계산하기 
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때문에, 제어 동특성이 나쁘고, 방대한 양의 오프라인 계산과 디지털 제어기 
내에 많은 데이터 저장공간이 필요하다. 동기 PWM 방법이 제안되기도 하였
지만, 유도 전동기의 V/F 제어등과 같이 개루프(open loop) 제어에만 제한적으로 
사용되었다.  
따라서 본 논문은 동기 PWM방법을 폐루프(closed loop)제어방식에 적용하여 
six-step운전을 포함한 모든 속도영역에서 사용 가능한 영구자석 동기전동기 
구동전략을 제안한다. 전압벡터 인가 방향에 따른 일반화된 평균 전압크기 
수식을 유도하였으며, 이를 바탕으로 샘플링 주기 단위로 전압을 합성하는 
방법을 제안한다. 출력 기본파 주파수에 비해 낮은 스위칭 주파수를 가지는 
동기 PWM방법을 전동기 구동에 적용하고자 가변 샘플링 방식을 사용하였으며, 
매번 변화하는 샘플링 주기로 인해 발생하는 전압오차를 분석하고 이를 보상
하기 위한 방법을 제안하였다. 
샘플링 횟수와 전압 합성전략에 따른 출력전압의 고조파 분석을 실시하였다. 
이를 바탕으로 단위 섹터당 서로 다른 샘플링 횟수를 가지는 전압 합성방법들 
간의 절환전략을 제안하고, 고정 샘플링 시스템에서 가변 샘플링 시스템으로의 
전환 알고리즘을 제안하였다. 또한 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법은 
약자속운전 영역에서 six-step 운전에도 적용할 수 있음을 보였다. 모의실험 및 
실험을 통해 제안된 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법은 고정 샘플링을 
이용한 전압 합성방법에 비해 낮은 주파수 합성비율 조건에서도 출력전류 및 
토크맥동을 크게 저감 할 수 있음을 보였다.  
제안된 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법은 일반화된 수식을 통해 전압
합성을 위한 지령값을 쉽게 구할 수 있어 필요한 오프라인 계산이 최소화되고 
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참조표를 사용하지 않기때문에 간단히 구현할 수 있다. 따라서 데이터 저장과 
계산량에 대한 부담이 적기 때문에 최적 PWM을 이용한 궤적추정 방식에 비해 
손쉽게 적용할 수 있는 방법이다. 특히 이 방법은 약자속 운전영역에서 six-
step운전시, 고정 샘플링의 전압합성을 이용한 전동기 제어방법에 비해 정상
상태 성능 및 과도상태 성능이 뛰어나다는 장점을 가진다.  
  
주요어 : 영구자석 전동기, 가변 샘플링, 동기 PWM, 낮은 주파수 변조지
수, 스위칭 절환. 
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제 1 장 서론  
1.1 연구 배경  
1980년대의 반도체 소자 및 마이크로 프로세서의 비약적인 발전으로 인해 
원하는 교류전압 합성이 용이해졌고, 이를 이용한 교류 전동기 제어시스템이 
산업계에서 널리 사용되기 시작했다[1]-[2]. 초기에는 대부분 팬과 펌프 등과 
같은 유량제어에 적용되기 시작하였으며, 이후 견인 전동기 구동에 사용되기도 
하였다[1]. 1990년대 들어서는 공작기계, 로봇틱스 등과 같은 모션제어까지 그 
응용분야가 확대 되었으며, 최근에는 고속전동기를 이용한 휴대용 청소기, 
소형 발전기 등 이동형 시스템에도 적용되기 시작하였다[3]. 이렇듯 교류전동기 
제어 시스템은 대용량 저속시스템에서 소용량 고속 시스템으로 점차 그 적용
분야가 확대되고 있다.  
팬, 펌프, 또는 궤도 차량 등 대용량 전동기 구동 시스템의 경우 필요한 
출력전압의 주파수는 비교적 낮으나[4]-[5], IGCT(Integrated Gate Commutated 
Thyristors)나 GTO(Gate Turn-off Thyristor)등과 같은 고전압 고전류의 스위칭 
소자를 사용하기 때문에 스위칭 주파수가 수백 Hz로 제한된다[2], [6]. 따라서 
스위칭 주파수 대비 출력하고자 하는 전압의 기본파 주파수 비율, 주파수 변조
지수(Mf)가 낮다.  
휴대용 청소기 및 소형 발전기 등의 고속 전동기 적용사례는 표 1.1에 정리
하였다[3], [7]-[14]. 전동기의 용량은 수kW에서 수백W등 적용 분야에 따라 다양
하며 운전속도는 최대 500 kr/min까지 적용되기도 하였다. 운전속도 대비 기본파 
주파수를 낮추기 위해 주로 2극 전동기가 사용되며, 높은 운전속도로 인해  
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PCB 전동드릴 200W 300,000 r/min 5kHz 영구자석동기기 
마이크로 가스터빈 100W 500,000 r/min 8.3kHz 영구자석동기기 
터보 차저 10kW 80,000 r/min 1.3kHz 유도기 
휴대용 청소기 400W 100,000 r/min 1.7kHz 영구자석동기기 
 
수kHz의 기본파 주파수를 가진다. 전동기의 종류는 표면부착형 영구자석 동기
기가 주로 사용되나 유도기가 적용된 사례도 있다[3]. MOSFET(Metal-oxide-
semiconductor field effect transistor)이나 IGBT(Insulated Gate Dipolar Transistor)와 같은 
소자를 사용할 경우 스위칭 주파수는 수십 kHz로 제한되는데[6], 고속전동기의 
수kHz의 높은 출력 주파수 전압과 높은 운전속도로 인해 주파수 변조지수가 
낮게 된다.  
저속 대용량 시스템이나 소용량 고속운전시스템 모두 사용 가능한 스위칭 
주파수 대비 출력하고자 하는 기본파 주파수가 상대적으로 높다는 공통점이 
있다. 이러한 주파수 변조지수가 낮은 조건에서 일반적으로 널리 사용되는 
삼각파 비교방식을 이용한 전압 합성방법을 사용할 경우 출력된 전압에 기본파 
이외의 많은 고조파 성분을 포함하게 된다[15]-[17]. 이를 해결하기 위해 최적 
PWM방식[18]-[20], 동기 PWM방식[21]-[23], 가변 sampling을 이용한 six-step 
운전방식[24]-[25], 전류예측제어기 등이 연구되었다[26]. 
최적 PWM을 이용한 전압 합성 방법은 대용량 전동기 시스템에 적용되어 
현재까지 널리 사용되고 있는 방식이다[18]-[20]. 기본파의 한 주기를 바탕으로 
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상전류의 Total Harmonic Distortion(THD)등을 최소로 하는 최적의 펄스 패턴을 
오프라인으로 계산해 두었다가 구동시 사용하는 방식이다. 이 계산은 정상
상태를 기준으로 이루어지기 때문에 과도시 제어성능 향상을 위해 펄스패턴 
수정기 등이 추가로 사용된다. 하지만 최적 PWM을 이용한 방법은 기본적으로 
최적의 스위칭 인가시간에 대한 방대한 양의 오프라인 계산이 필요하고, 시스
템의 구조 및 구현이 복잡하다는 단점이 존재한다.  
동기 PWM방법은 기본파 주파수에 비해 낮은 스위칭 주파수를 가질 때 
출력된 전압의 고조파 성분 크기를 최소화 할 수 있는 전압합성 방법으로 
제시된 것이다[21]-[23]. 하지만 이러한 동기 PWM방법은 전류 피드백 없이 
주파수 대비 출력전압의 크기를 선형적으로 증가시키는 개루프(open loop)제어 
방식에 결합하여 빠른 동특성이 요구되지 않는 유도 전동기 제어에 제한적으로 
사용되었다[27]-[28].  
six-step 운전시 고정 샘플링을 이용한 시스템에서 샘플링 주파수가 충분히 
높지 못할 경우 출력전압의 왜곡은 더 심해진다[29]. 이를 해결하기 위해 맥동
가변 샘플링을 이용한 six-step 전압 합성 방법이 제안되기도 하였으나[24]-[25], 
이 방법은 출력전압을 항상 최대 출력전압으로 고정하는 방법으로 저전압 
합성이 불가능하다. 따라서 정격속도 이하 영역에서는 효율적인 운전이 불가
능하기 때문에 완전한 전동기 구동 대책이 되지 못한다. 
전류 예측제어기를 이용한 방식은 최적제어기법 중 하나인 모델 예측 제어 
기법을 이용한 전동기 구동방식이다[30]-[31]. 샘플링된 전류에서 각 전압 벡터 
인가시 고정된 샘플링 시간 이후의 전류값을 전동기 모델로부터 예측하고, 
전류오차가 최소가 되는 전압벡터를 선정하는 방식이다. 이 방법은 과도상태 
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전류응답이 빠르다는 장점이 있지만, 제정수 오차시 제어성능이 떨어지고 정상
상태 전류 THD가 나쁘다는 단점이 있다.  
따라서 본 논문은 동기 PWM방법을 폐루프(closed loop) 제어방식에 적용하여 
정상상태 THD및 과도상태 특성을 유지하면서 six-step 운전을 포함한 모든 
속도영역에서 적용 가능한 영구자석 동기 전동기 구동전략을 제안한다. 먼저, 
동기 PWM방법에 의해 출력된 전압을 주기평균 개념으로 분석하고, 샘플링 
주기 단위로 원하는 크기의 전압을 합성하는 방법을 제안하였다. 또한 샘플링 
주기 변화로 인해 발생하는 전압오차를 분석하고, 이를 보상하기 위한 방법에 
대해 서술한다. 
낮은 주파수 변조지수 조건에서 전동기 구동이 가능한 가변 샘플링을 이용한 
동기 PWM방법의 새로운 구조를 제안한다. 운전 주파수 별 동기 PWM방법을 
선택하고 각 방법 별 절환 알고리즘을 제안하며, 저속에서의 사용하는 고정 
샘플링 시스템에서 제안된 가변 샘플링 시스템으로 전환하는 알고리즘 또한 
제안한다. 또한 약자속 영역에서 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법을 six-
step 운전에 적용하며, 실험 및 모의실험을 통해 제안된 시스템의 운전 성능을 









1.2 연구 목적 
동기 PWM방법에는 기본파 한 주기당 사용하는 펄스 수와 벡터인가 조합에 
따른 다양한 전압 합성 방법이 존재한다. 따라서 각기 다른 전압 합성방법에 
대해 주어진 샘플링 주기에 따른 평균전압의 크기를 매번 구하기에는 반복적인 
노력이 요구된다. 따라서 평균 전압 크기에 대한 일반화 수식이 있을 경우 다
양한 동기 PWM방법을 좀 더 쉽게 분석 할 수 있다. 
또한 각 샘플링 마다 어떠한 기준으로 스위칭을 실시해야 원하는 크기의 
전압을 합성 할 수 있는지에 대한 분석이 필요하며, 이를 바탕으로 매 샘플링 
마다 원하는 크기의 전압을 합성할 수 있어야 한다.  
동기 PWM방법을 이용한 폐루프제어를 위해 가변 샘플링 시스템을 이용하
는데, 샘플링 주기가 가변하는 조건이 평균전압 합성에 미치는 영향을 살펴 
볼 필요가 있다. 이때 출력된 전압에 오차가 존재한다면, 그 크기에 대한 분석
과 보상방법에 대한 연구가 필요하다. 
다양한 종류의 낮은 주파수 변조지수를 가지는 동기 PWM방법이 존재하지만, 
운전속도에 따라 최적의 스위칭 방식이 다를 수 있다. 따라서 다양한 동기
PWM방법의 정상상태 고조파 특성에 대한 분석이 필요하며, 이를 바탕으로 
운전 속도에 따라 고조파의 크기가 작은 전압합성방법을 선택해야 한다. 하지만 
선택된 스위칭 방법을 연결하는 과정에서 문제점이 없는지에 대한 고찰이 
필요하다. 적용 시스템에 따라서는 스위칭 방법의 절환시점에 토크 맥동이 
작아야 하는 시스템이 있을 수 있기 때문에, 절환에 의해 발생하는 과도 전류 
및 토크를 줄이기 위한 방법에 대한 연구가 필요하다. 
 전동기의 저속 및 영속에서는 기본파 주파수가 낮기 때문에 가변 샘플링을 
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이용한 동기 PWM방법을 적용하기에 어려움이 있다. 따라서 특정 속도 이하
에서는 일반적인 고정 샘플링 시스템을 사용하고, 특정속도 이상에서는 가변 
샘플링 시스템으로 절환하는 알고리즘이 필요하다. 여기서 가변 샘플링 시스
템에서는 동기 PWM방법을 사용하기 떄문에 샘플링은 고정된 위치에서 실시
한다. 하지만, 고정 샘플링 시스템의 경우 샘플링 지점이 정지좌표계 상에서 
계속 변동하기 때문에 가변 샘플링 시스템으로 절환시 주의가 필요하다.  
이러한 사항들을 고려하여, 본 논문의 목적을 정리하면 다음과 같다. 
(1) 동기 PWM방법을 샘플링 주기 평균전압 크기에 대한 일반화 수식을 
이용해 분석하고, 전압합성을 위한 스위칭 신호 인가 기준을 마련
한다. 
(2) 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법에서 전압합성시 샘플링 주
기가 가변하게 되고, 그로 인해 출력된 전압에 미치는 영향을 분석
하며, 오차 존재시 이를 보상하기 위한 대책을 마련한다. 
(3) 여러 가지의 낮은 주파수 변조지수를 가지는 동기 PWM방법을 알아
보고 합성된 전압의 주파수 특성을 분석한다. 속도에 따른 최적의 
스위칭 방법, 다른 동기 PWM방법간의 전환시 또는 고정 샘플링 
시스템에서 가변 샘플링 시스탬으로의 절환시 고려해야 하는 요소를 
알아보고 이를 바탕으로 절환 및 전환전략을 모색한다. 
 
1.3 논문의 구성 
본 논문은 다음과 같이 구성되어 있다. 
1 장에서는 서론을 기술한다. 서론에서는 연구의 배경, 목적, 그리고 논문의 
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구성에 대해 서술한다.  
 
2장에서는 기존의 고정 샘플링을 이용한 전압 합성 방법과 주파수 변조지수
가 낮은 조건에서 고정 샘플링을 이용한 전동기 구동시 그 성능과 한계에 
대해 서술한다. 또한 이를 해결하기 위한 기존의 동기화 전압 합성 방법들을 
소개하고, 이들의 장단점에 대해 살펴본다. 
 
3장에서는 동기 PWM방법을 주기평균 관점에서 분석하는 방법을 제안하고, 
이를 낮은 주파수 변조지수를 가지는 동기 PWM방법에 적용해본다. 3.1절에서는 
전압벡터의 인가 순서에 따른 동기좌표계 전압 크기를 인반화된 수식으로 표
현하고, 이를 바탕으로 샘플링 횟수 별 최대 합성 가능한 전압의 크기를 3.2절
에서 살펴본다. 3.3절에서는 일반화된 전압 크기 수식을 낮은 주파수 변조지수를 
가지는 동기 PWM방법에 적용하였으며, 그 방법에 대한 주파수 분석을 실시
하였다. 3.4절에서는 낮은 주파수 변조지수를 가지는 동기 PWM방법이 가변
하는 샘플링 주기에서 발생하는 오차를 살펴보고, 이를 보상하기위한 방법을 
제안한다. 
 
4장에서는 동기 PWM방법을 전동기 구동에 적용하기 위해 필요한 가변 샘
플링을 이용한 전류제어 시스템을 제안한다. 4.1절에서는 제안된 가변 샘플링 
시스템을 구성하기 위해 필요한 동기전압 합성부분, 극좌표계 변환부분, 옵셋각 
오차 보상부분에 대해 설명하고 모의 실험을 통해 그 성능을 확인한다. 4.2절
에서는 각기 다른 주파수 변조지수가 낮은 동기 PWM방법중에서 운전 속도별 
최적의 방법을 선택하고, 그 전압 합성방법간의 절환 알고리즘을 제안한다. 
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또한 고정 샘플링 시스템에서 가변 샘플링 시스템으로 변환시 주의점에 대해 
알아보고 전환대책을 제안한다. 4.3절에서는 가변 샘플링을 이용한 동기PWM
방법을 사용하여 약자속 운전에서 six-step을 실시하였으며, 모의실험을 통해 
그 성능을 확인한다. 
 
5장에서는 실험 결과를 바탕으로 제안된 시스템의 성능을 비교 분석한다. 
 




제 2 장 낮은 주파수 변조지수에서의 전동기 구동 
 본 장에서는 3상 2레벨 전압형 인버터에서 출력하고자 하는 전압의 기본파 
주파수대비 인버터의 스위칭 주파수가 충분히 크지 못한 경우(주파수 변조지
수가 낮은 경우)발생하는 현상 및 해결방안에 대해 고찰한다. 2.1절에서는 일반
적인 3상 2레벨 전압형 인버터의 전압합성 방법과 그로 인해 출력된 전압의 
고조파 특성을 살펴본다. 2.2절에서는 고정 샘플링 주기의 전압 합성방법을 
이용해 주파수 변조지수가 낮은 조건에서 운전시의 발생하는 문제점을 살펴
보고, 2.3절에서는 이를 해결하기 위한 방법으로 기존에 연구된 동기전압 합성
방법을 소개한다. 2.4절에서는 기존의 동기전압 합성방법을 이용한 전동기 구
동시 장단점을 알아본다. 2.5절에는 기존의 예측제어기를 이용한 방법을 소개
하며, 2.6절에서는 기존 방법들의 한계를 서술하며, 이를 바탕으로 본 논문에서 
추구하고자 하는 연구 방향에 대해 서술한다. 
 
2.1 일반적인 3상 2레벨 전압형 인버터의 전압합성 
본 절에서는 일반적인 3상 2단 전압형 인버터의 전압 합성 방법에 대해 
소개한다. 
2.1.1 스위칭 동작에 따른 출력 전압 
3상 2레벨 전압형 인버터의 일반적인 구조는 그림 2.1과 같다[15]. 직류단 
입력 전원으로부터 3상 교류 출력 전압을 합성하여 3상 부하에 공급하는 형태를 
갖는다. Vdc는 직류단 전압을 의미하는데, 해석의 편의를 위해 n 이라는 가상의 
직류단 중성점 전위를 설정할 수 있다. 이 직류단 전원은 3개의 하프브리지와 
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병렬로 연결되어 있으며, 본 논문에는 각각 A, B, C로 명명하였다. 각 하프 
브릿지는 2개의 양방향 스위치로 이루어져 있는데, 두 스위치는 대칭적으로 
동작한다. Sx는 각 하프브리지의 스위칭 함수로, 1일 경우 위쪽 스위치가 도통
하고, 0일 경우 아래쪽 스위치가 도통함을 의미한다. 여기서 각 상의 출력과 
가상의 중성점 n 사이의 전압을 폴전압 Vxn, 각 상의 출력과 부하의 중성점 
s 사이의 전압을 상전압 Vxs, 부하의 중성점과 가상의 중성점 사이의 전압을 
옵셋전압 Vsn을 의미한다. 이들 전압 사이의 상관관계는 아래 수식과 같다. 
 
.,, sncscnsnbsbnsnasan VVVVVVVVV   
(2.1) 
3개의 하프브릿지는 독립적으로 동작 할 수 있으며, 각 상의 스위칭 동작에 
따라 출력 폴전압 Van, Vbn, Vcn 을 각각 발생시킨다. 이 폴전압을 스위칭 함수로 
나타내면 아래 수식과 같다.  
 





















만약 3상 부하의 임피던스가 3상 평형이라면, 3상 상전류의 합은 영이므로 
3개의 상전압 합 또한 0이된다. 따라서 수식 (2.1)와 (2.2)로부터 옵셋 전압은 




































따라서 수식(2.1)~(2.3)으로부터 3상 상전압을 스위칭 함수 Sx의 함수로 표현

































이를 바탕으로 스위칭 함수에 따른 폴전압, 출력 상전압, 옵셋 전압을 
표 2.1에 정리하였다. 출력 폴전압은 2개의 다른 전압레벨을 가질 수 있고, 
출력 상전압은 5개의 다른 전압레벨을 가질 수 있다. 보통 출력 폴 전압이 
2개의 전압레벨을 가질 수 있어서 ‘2레벨 인버터’라고 불린다.  
 
표 2.1 3상 전압형 인버터의 스위칭 상태에 따른 폴전압과 출력 상전압 
스위칭 함수 폴전압 출력 상전압 옵셋전압 
Sa Sb Sc Van Vbn Vcn Vas Vbs Vcs Vsn 
0 0 0 -Vdc/2 -Vdc/2 -Vdc/2 0 0 0 -Vdc/2 










-Vdc/3 2Vdc/3 -Vdc/3 -Vdc/6
 






-2Vdc/3 Vdc/3 Vdc/3 Vdc/6
 






2Vdc/3 -Vdc/3 -Vdc/3 -Vdc/6
 






Vdc/3 -2Vdc/3 Vdc/3 Vdc/6
 






Vdc/3 Vdc/3 -2Vdc/3 Vdc/6
 










2.1.2 전압 변조 방식 
앞 절에서는 순시적인 스위칭 동작에 따른 순시 전압 크기에 대해 살펴 
보았다. 본 절에서는 주기 평균적인 측면에서 원하는 주파수를 가지는 상전압을 
합성하는 일반적인 방법 몇 가지를 살펴본다.  
 
(가) Six-step 전압 합성 방식  
스위치 함수의 출력 0과 1을 180° 간격으로 번갈아 가면서 인가하고, 각 
상의 스위치 함수가 서로 120°의 위상차를 갖도록 할 때의 A상 전압파형을 그
림2.2에 도시하였다. 이러한 운전 방식은 한 주기 동안 60° 구간씩 6차례에 걸
쳐 값이 단계적으로 변하는 전압이라고해서 ‘six-step’운전이라고 불리는 전압합
성 방법이다[16].  
스위치 함수 인가시 한 주기의 주파수를 ω0 라고 할 때, 합성된 상전압의 








































상전압이 반파 대칭이기 때문에 기본파 주파수의 홀수 배에 해당하는 고조파 
성분만 존재하며, 그 크기는 고조파 차수에 반비례한다. Six-step 운전시 기본파
의 크기는 2Vdc/π로 2레벨 전압형 인버터에서 합성할 수 있는 최대 전압을 출력
한다는 장점이 있다. 전압 합성시 six-step 운전만을 사용하는 제어방법이 있기도 
하지만, 주로 다른 전압 합성방법과 함께 사용된다. 
 
(나) 삼각파 비교 전압 변조 방식  
이 전압 변조 방식은 폴전압 지령과 삼각파의 크기를 비교하여 각상의 
스위치를 조작하는 방식이다[15]-[17]. 이 방식은 원리가 간단하고 디지털 제어기
뿐만 아니라 아날로그로의 구현이 가능해 고전적으로 널리 사용되었다. 샘플링 
시간 단위로 전압 크기 조절이 가능해 이를 이용한 제어시 동특성이 우수하며, 
스위칭 주파수가 삼각파의 주파수로 일정하게 유지되는 것이 특징이다.  
삼각파 비교 전압 변조방식을 사용하여 전압을 합성한 예를 그림 2.3에 도시 
하였다. 출력하고자 하는 전압의 크기, 주파수 정보를 포함한 폴전압 지령신호 
(Van
*)와 삼각파 신호를 그림 2.3 (가)에 도시하였다. 삼각파 신호는 크기가 Vdc/2의 
진폭 크기로 맥동하는 삼각파이며, 주파수는 고정된 일정한 값을 가진다. 
폴전압의 신호가 삼각파 신호 보다 클 때 Sa = 1, 작을 때 Sa = 0 이라고 정의 할 
경우 출력된 폴전압 형태를 그림 2.3 (나)에 나타내었다. 여기서 출력된 폴전압의 
기본파 성분은 출력하고자 했던 폴전압 지령신호와 동일한 크기, 주파수를 
가진다.  
그림에는 생략 되었지만, A상 이외에도 B, C상에 대해서 독립적으로 폴전압을 




















(가) 삼각파 신호와 폴전압 지령. (나) 합성된 폴전압. 
그림 2.3 삼각파 비교 전압 변조 방식 
 
가지지만 각각 120°, -120°씩 위상차이가 난다. 따라서 최종적으로는 5개의 
전압레벨을 가지는 상전압의 형태로 부하에 전압이 인가 되게 된다.  
삼각파 비교 전압 변조방식에서 합성된 전압의 특성을 나타내는 지표로는 
크게 2가지를 사용한다. 첫째, 출력하고자 하는 폴전압의 주파수(f1) 대비 삼각파 
신호의 주파수(fc)의 크기를 스위칭 비율 혹은 주파수 변조지수 (Mf) 라고 정의를 




M cf  . 
(2.6) 
일반적으로 주파수 변조 지수가 15보다 작을 경우 삼각파 비교를 통한 
정확한 전압 합성이 불가능 하다고 알려져 있으나 이에 대한 자세한 언급은 
뒷절에서 하고자 한다. 
둘째, 합성된 전압의 상대적인 크기를 나타낼 때 전압변조지수 
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(Modulation Index)를 사용할 있다. 논문마다 기준 값을 다르게 잡을 수 있는데, 
본 논문에서는 six-step 운전시 출력된 상전압의 기본파 크기를 기준으로 한다. 












삼각파 비교 방식에서 삼각파 신호의 최대값이 Vdc/2이기 때문에 그림 2.3과
같이 정현파 지령신호를 사용할 경우 기본파 극전압이 출력 되는 선형변조 
영역은 Mv=0.7854이하인 영역이다. 이렇게 정현적인 지령신호를 사용하는 
방식을 Sinusoidal PWM (SPWM) 이라고 부르기도 한다. 
선형 변조 영역을 확대하기 위해 극전압 지령 생성시 기본파의 3배에 
해당하는 고조파 성분을 더하는 3고조파 주입 전압 변조 방식이 연구되기도 
하였다[32]. 각 지령 마다의 120° 위상 차이로 인해 상전압 출력에는 3배의 
고조파 성분이 출력 되지 않는데, 기본파 성분 크기의 -1/6에 해당하는 3 고조파를 
더해 주어 폴전압 최대치가 작아지게 하는 방식이다. 이 방식은 선형변조영역을 
Mv=0.9069까지 확대 할 수 있으나, 상전류 리플에 고조파 성분을 증가시키며, 
아날로그 제어 방식에 적합한 방식으로 디지털 제어기를 주로 사용하는 현대 
전력전자 분야에서 널리 사용되고 있지 못하다.  
(다) 공간벡터 전압 변조 방식 
공간벡터 전압 변조 방식은 마이크로 프로세서를 이용한 정밀한 전압 변조 
기술로서 현재 산업계에서 널리 사용되고 있는 방식이다. 기본 원리는 샘플링 
한 주기 내에서 기준 전압 벡터와 평균적으로 동일한 전압을 인버터에서 합성 
가능한 여러 벡터들의 합으로 나타내는 방식이다.  
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고정된 3상 변수를 고정된 dq좌표계로 변환하는 고정 좌표계 dq변환 행렬은 





























_ dqabcT . 
(2.8) 
고정좌표계 dq 변환 행렬을 수식(2.3)에 대입하여 고정 좌표계 dq 전압값을 
스위칭 함수로 표현하면 아래와 같다. 
 















수식(2.4)를 바탕으로 스위칭 함수에 따라 합성 가능한 8개의 전압 벡터를 
공간상의 벡터로 그림 2.4에 도시하였다. 전압 벡터 V1~V6는 2·Vdc/3의 크기로 
각각 60° 간격을 두고 위치하고 있는데 이를 ‘유효벡터’라고 부르며, 벡터 V0
와 V7은 크기가 0이로 ‘영벡터’라고 부른다. 이 공간벡터 전압 변조 방식에서 
선형적으로 출력 가능한 전압은 그림 2.3의 전압 육각형의 내접원 내에 존재
하는 전압벡터로, 최대 크기는 3/dcV 이다. 따라서 선형 변조 영역의 Mv 는 
0.9069이하인 값이다.  
전압을 합성하는 원리는 고정된 샘플링주기 동안 평균 전압을 합성하는 것으로, 
전압 지령 벡터 V*가 주어진 경우 지령전압 벡터와 가장 가까운 두 유효 벡터와 
영벡터를 이용하여 동일한 크기의 전압 벡터가 평균적으로 출력 되도록 한다. 
T1, T2, T0를 각각의 유효벡터와 영벡터의 인가시간이라고 할 때 일정한 샘플링 











































그림 2.4 스위칭 함수에 따른 공간전압벡터 
 
전압지령이 존재하는 섹터번호가 nsec이고, 전압 지령을 수식(2.8)를 이용하여 




ds vv 으로 변환한 뒤 근접 유효 벡터의 합으로 














































































































수식(2.11)으로부터 수식전개를 통해 일반화된 유효벡터 인가 시간을 구하면 
아래 수식과 같다.  
 












































































여기서 영벡터의 인가시간은 Ts에서 총 유효벡터 인가시간을 뺀 나머지 시간으로 
쉽게 계산 할 수 있다. 이 T0 시간동안, 어떠한 영벡터를 사용하느냐에 따라 
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스위칭 패턴이 달라 지게 되는데, V0나 V7벡터 만을 사용하는 불연속 PWM나 
V0과 V7벡터를 T0/2씩 사용하는 연속 PWM을 적용할 수 있다. 연속 PWM은 
두 유효 벡터의 인가시간이 한 주기 내의 중앙에 위치하는 방식으로 대칭 공간 
전압 벡터 전압 변조 방식, Space Vector PWM(SVPWM) 라고 한다. 이 방법을 
이용해 전압합성시 상전류 리플이 적어 일반적으로 사용되는 방식이다[33]. 
하지만 수식 (2.9)를 이용한 직접 계산을 통한 공간 벡터 전압 합성 방식은, 
매 샘플링마다 전압지령이 속한 섹터 위치 판별과 유효 벡터의 인가 시간을 
구해야 한다. 또한 최종적으로 스위치의 온 오프 시퀀스를 고려하여 실제 
스위치 게이팅 신호를 인가해주는 시간을 따로 계산해야 하는 과정이 추가 
되어야 하기 때문에 구현이 복잡하다. 
이를 해결 하기 위해 옵셋 전압을 이용한 공간전압 벡터 합성 방법이 
주로 사용된다. 수식 (2.1)에서 정의된 옵셋 전압은 임의 설정이 가능하며, 
이 값에 따라 다양한 전압 변조방식 구현이 가능하다. 3상 출력 상전압의 합은 
영이므로, 폴전압에 직류성분을 인가 하여도 실제 출력 상전압에는 나타나지 




cbaxVVV dcxndc  . 
(2.13) 
































따라서 주어진 상전압 지령치( *** ,, csbsas VVV )로부터 수식(2.13)의 범위 안에 존재
하는 옵셋값을 선택하여 최종 폴전압 지령치( *** ,, cnbnan VVV )를 얻을 수 있다.  
SPWM의 경우, 폴전압과 상전압 간의 차이가 없으므로 옵셋 전압은 항상 




SVPWM 경우, 유효전압 벡터가 전압 변조의 한 주기 내에 정 중앙에 위치
하도록 해야한다. 따라서 옵셋 전압을 최대치 폴 전압 및 최소치 폴전압의 










다른 불연속 변조 방식들도 모두 옵셋 변조 방식으로 표현 가능하기 때문에 
필요시 다른 변조 방식으로의 변화가 자유롭다. 이렇게 옵셋 전압을 통해 
수정된 폴전압을 사용할 경우 삼각파 비교를 통한 전압 합성 방법에서도 
SVPWM을 구현 할 수 있다[15]. 
 
2.1.3 합성된 상전압의 고조파 특성 
3상 인버터에 의해 출력된 폴전압은 각 상 폴전압의 상대적인 차가 부하로 
전달 되기 때문에, 출력 폴전압에 존재하는 동일크기 동일 위상을 가지는 
고조파 성분은 선간전압 혹은 인가된 상전압에서는 서로 상쇄되어 나타나지 
않는다. 따라서 3상 인버터의 출력된 전압의 고조파 특성을 살펴 볼 때, 출력 
폴전압 보다 출력 선간 전압이나 상전압의 고조파의 성분분석을 주로 사용한다. 
삼각파 비교 방식을 통해 합성된 전압에 대한 분석은 수 십년 전부터 여러 
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논문에서 다루어져 왔다[34]. 그 연구 결과에 따르면 샘플링 되지 않은 정현파 
지령과 삼각파 신호의 비교를 통해 전압을 합성할 경우, 출력된 선간 전압 
고조파 성분은 Bessel 함수 Jn가 포함된 아래의 수식으로 표현 가능하다.  
   























































여기서 ω0는 기본파 주파수, ωc는 삼각파의 주파수이며, n은 정수, m은 양의 정수 
이다. 분석 결과 및 수식(2.18)에 따르면, 다음의 고조파 성분은 존재하지 않는다. 
- m >0, n=0인 삼각파 주파수의 정수배인 주파수 성분: 이 주파수 
성분은 모든 상의 크기가 동일하므로 선간 전압에는 존재 하지 않음. 
- m>0 이고 n≠0인 삼각파 주파수의 주변대역 (side band) 고조파 중에서 










nm 가 0이 되는 조건으로 고조파 
성분의 크기가 0이됨. 
- m>0 이고 n≠0인 삼각파 주파수의 주변대역 고조파 중에서 n이 









n 가 0이 되는 조건으로 고조파 성분의 
크기가 0이됨. 
위 분석 결과에 따르면, m=0이고 n>0인 기저대역 (base band) 고조파의 크기는 
0이다. 삼각파 주파수의 주변대역에는 ωct±2ω0t, ωct±4ω0t 등의 고조파 성분이 
존재하고, 두 배 삼각파 주파수의 주변대역에는 2ωct±ω0t, 2ωct±5ω0t, 2ωct±7ω0t 
등의 고조파 성분이 존재한다.  
만약 정현파의 폴전압 지령의 신호가 삼각파 신호와 비교 되기 이전에 
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샘플링 되면, 그 고조파 특성은 수식(2.18)과 달라지게 된다. 삼각파 주파수의 
두 배 주파수로 샘플링하는 더블 샘플링(double sampling)인 경우 주변대역의 
고조파 크기에 비대칭성이 발생한다. 삼각파 주파수와 동일한 주파수로 
샘플링하는 싱글 샘플링(single sampling)의 경우 주변대역의 m±n 짝수 고조파의 
크기가 0이 되는 특성이 사라지고, n이 3의 배수가 될 때 고조파 크기가 0이 
되는 특성만 존재하게 된다.  
SVPWM의 경우 기저대역 고조파가 존재하지만 기본파 주파수의 3배가 
아닌 홀수배 고조파 성분이 존재 한다. 주변대역 고조파의 크기는 SPWM에 
비해 상대적으로 천천히 감쇄하는 특징을 가지지만, 고조파의 위치는 SPWM
일때와 동일하다. 그림 2.5는 Mf가 11이고 Mv=0.5일 때, 더블샘플링 주파수로 
폴전압 지령을 샘플링 한 뒤 삼각파 신호와 비교 했을 때와 샘플링을 하지 않고 
삼각파 신호와 비교 했을 때의 상 전압 파형들에 대한 고조파 특성이다. 기본파 
주파수의 11배인 스위칭 주파수에서는 고조파가 존재하지 않지만, 삼각파 
주파수 주변 대역인 ωc±2ω0와 ωc±4ω0주파수(7차, 9차, 13차, 15차 고조파) 성분과 
두 배 삼각파 주파수 주변대역인 2ωc±ω0 주파수(21차, 23차 고조파)성분이 
존재한다. 여기서 더블샘플링을 적용할 경우 주변대역의 고조파에서 크기의 
비대칭이 발생 한다는 것을 확인 할 수 있다.  
일부 책이나 논문에서는 주파수 변조지수가 낮은 경우, 고조파 제거를 위해
Mf가 홀수이고 3의 배수 이어야 한다고 서술하는 논문들이 있으나 수식(2.18)의 
수식에서 알 수 있듯이 선간 전압의 고조파는 스위칭 비에 무관하다. 주파수 
변조지수가 짝수일 경우 비대칭적인 AC반주기의 형태를 가지기 때문에 짝수 





















그림 2.5 합성된 상전압의 고주파 분석 결과(Mf =11) 
 
짝수 고조파의 크기가 작기 때문에 무시할 수 있다. 하지만 Mf가 작은 경우 
합성된 전압의 고조파가 무시하지 못할 정도의 큰값을 가지기 때문에 이에 
대한 분석이 필요하다. 
 
2.1.4 주파수 변조지수가 낮은 경우의 주파수 특성 
주파수 변주지수 Mf가 작은 조건에서 SVPWM을 이용한 전압 합성을 사용할 
경우, 첫번째 삼각파 주파수의 주변대역 성분 감쇄비가 낮아 기본파 주파수 
대역으로 고조파 성분이 침투할 수 있다. 특히 Mf가 정수가 아닌 비율의 조건
이라면, 기본파 주파수 주변에 원하지 않은 주파수의 왜란 전압을 얻게 된다. 
예를 들어 Mf가 5.5로 기본파 주파수가 1kHz이고 삼각파 주파수가 5.5kHz인 
경우 첫번째 삼각파 주파수의 주변대역은 1.5kHz, 3.5kHz 등의 기본파 주파수와 
가까운 위치에 고조파 성분이 존재하게 된다. 일부 논문에서는 Mf가 정수가 
아닐 때, 기본파 주파수 근처에 주파수가 발생하는 현상을 비트(beat) 현상 혹은 
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서브하모닉(subharmonic) 발생 현상이라고 부르기도 하는데[35]-[38], 이러한 
현상을 유발하는 주파수를 본 논문에서는 다음과 같이 정의한다. 
삼각파 주파수의 주변대역 고조파 성분 중 삼각파 주파수 보다 낮은 주파수를 
서브하모닉 주파수 fsub(k) 라고 할때 그 주파수는 아래와 같다. 
 
  02 1  kffkf csub . 
(2.19) 
여기서 k는 위 조건을 만족하는 3의 배수가 아닌 양의 정수이다. 서브 하모닉 
주파수 중 가장 작은 주파수를 최소 서브하모닉 주파수(fsub_min)라고 정의하고 
그 때의 k값을 kmin이라 부르겠다.  
표 2.2는 기본파 주파수와 삼각파 주파수에 따른 최소 서브하모닉 주파수의 
예시이다. 삼각파 주파수가 10kHz의 고정 샘플링 운전조건에서 기본파 주파수가 
1.25kHz 이면 Mf=8로 fsub_min는 기본파의 4배에 해당하는 주파수이다. 여기서 
기본파 주파수가 10Hz가 감소하면, 기본파 주파수 보다 훨씬 낮은 80Hz의 
fsub_min을 가진다. 반대로 기본파 주파수가 10Hz 증가 하면, 4.96kHz의 상대적으로 
높은 fsub_min을 가지게 된다. 따라서 Mf가 2, 4, 8, 10 등의 3의 배수가 아닌 짝수 
부근에서의 기본파 주파수 변동은 큰 fsub_min의 변화를 야기한다. 또한, fsub_min가 
기본파 주파수보다 크거나 작을 수 있는데, 이러한 서브하모닉 주파수가 제어
가능 대역에 존재하는 주파수라면 전류 제어기를 통해 어느 정도 억제 가능하
지만, 그 이상의 주파수에 대한 보상은 불가능하다. 따라서 기본파 주파수가 
변동하는 시스템에서 고정된 삼각파 주파수, 낮은 Mf로 전압을 합성할 경우 
서브하모닉 성분에 대한 제거 대비책을 찾기 어렵다. 따라서 서브하모닉 주파




표 2.2 조건에 따른 최소 서브 하모닉 주파수 예시 
f1
 
fc Mf kmin fsub_min 
1.24 kHz 10 kHz 8.06 4 80 Hz 
1.25 kHz 10 kHz 8 2 5 kHz 
1.26 kHz 10 kHz 7.94 2 4.96 kHz 
 
2.2 고정 샘플링 SVPWM을 이용한 전동기 구동 
본 절에서는 주파수 변조지수가 낮은 조건에서 고정 샘플링으로 전동기 
구동시 그 성능을 살펴본다. 
 
2.2.1 고정 샘플링 전류제어 시스템 



























































ds ii 는 회전자 좌표계 
d축과 q축 전류, Rs는 상저항, Ld와 Lq는 각각 d축과 q축의 인덕턴스, λf는 쇄교자속, 
ωr은 회전자 속도이다. 영구자석 전동기의 극수를 P라고 할때, 이 전동기에서 
생성하는 토크는 다음과 같다.  
 









수식 (2.20)의 우변 첫째항은 영구자석에 의한 자속에 의한 토크성분으로 q축 
전류에 비례하고, 우변의 둘째항은 Ld와 Lq의 차에 의한 토크 성분으로 d축과 




이러한 영구자석 전동기의 토크를 제어하기 위한 일반적인 제어 블록도는 
그림 2.6과 같다. 전류지령 생성기는 토크 지령으로부터 동기좌표계 dq축 전류 
지령값(
*r
dqi )을 생성한다. 전류 지령값과 전동기로부터 측정된 전류값(
r
dqi )의 차로
부터 전류에러값을 얻고, 전류제어기는 전류에러값을 영으로 만들기위해 필요한 
전압지령(
*r
dqv )를 생성한다. 전압형 인버터는 전압 지령 값을 바탕으로 전압을 
합성하여 전동기로 인가해주고 전동기의 출력인 전류는 측정되어 궤환되는 
폐루프 제어 시스템으로 구성되어 있다.  
전류 제어기의 동특성은 전동기 구동시스템의 성능 결정에 중요한 요소가 
되는데 이는 수식(2.21) 처럼 전동기의 출력 토크는 dq축 전류의 함수가 되기 
때문이다. 따라서 전류제어를 위해 다양한 형태의 제어기가 연구되었는데 
이중 널리 사용되는 제어기는 디커플링 PI제어기(Decoupling PI Controller)와 
복소벡터 PI 제어기(Complex PI Controller)이다 [40]-[43]. 두 전류 제어기의 블록 
다이어그램을 그림 2.7에 도시 하였다.  
디커플링 PI제어기는 d축과 q축 전류를 각각 독립적으로 제어하기 위해 상호 
커플링된 항을 분리시키는 값을 인가하고, 디커플링된 항은 PI 제어기를 통해 






















































(나) 복소벡터 PI제어기 


































































여기서 r̂ 은 제어기가 알고 있는 속도, dL̂ 와 qL̂ 는 추정된 d축과 q축 인덕턴스, 
f̂ 는 추정된 쇄교자속이다. 이렇게 디커플링 전압지령으로 상호 분리된 d축과 
q축 전류는 저항과 인턱턴스로 이루어진 간단한 회로로 생각될 수 있다. PI 제어기 
이득은 폐회로 전달 함수의 오버슈트(overshoot)를 줄이기 위해 영점 상쇄법






































































여기서 R̂ 은 추정된 상저항, ωcc는 설정하고자 하는 제어기 대역폭이다. 추정된 
상저항 및 인덕턴스 등이 실제 값과 일치한다면, dq축 전류지령(
*r
dqi )대비 dq축 
실제전류(
r
dqi )의 전달함수는 다음과 같이 ωcc 을 대역폭으로 하는 1차 저역 






























































하지만, 디커플링 PI제어기에서 추정된 인덕턴스 값에 오차가 생기게 되면 
디커플링이 완벽히 이루어 지지 않게 된다는 단점이 있다. 
이를 개선하고자 복소 벡터 PI 제어기가 사용되기도 한다[40]. 복소 벡터 PI 

















































































이 방법의 디커플전압 지령은 수식(2.20)의 두 번째 항만 사용된다. 제어기 
이득을 수식(2.23)과 동일하게 설정하면, dq축 전류지령대비 dq축 실제전류의 
전달함수는 수식(2.24)와 동일하게 ωcc 을 대역폭으로 하는 1차 저주파 통과
필터의 꼴로 표현된다. 복소 벡터 PI 제어기는 dq축 디커플링을 일부 제어기로 
실시하기 때문에 파라미터 변동에 강인하다는 장점을 가진다. 
이러한 전류 제어기기의 출력값인 전압지령을 바탕으로 인버터는 전압을 
합성하게 된다. 만약 전압 합성시 삼각파 비교방식을 이용한 전압합성 방법을 
사용하는 경우 삼각파 주파수와 전류제어기를 동기화시켜 동작하게 된다. 
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더블 샘플링(double sampling) 시스템의 경우 삼각파 신호의 최대값과 최소값에서 
전류의 샘플링 및 전류제어기가 동작하여 전압지령의 업데이트하는 시스템을 
말한다. 따라서 시스템 샘플링 주파수는 삼각파 주파주의 두 배가 된다. 
싱글 샘플링 (single sampling) 시스템의 경우 삼각파 신호의 최대값 혹은 
최소값에서 전류의 샘플링 및 전류 제어기가 동작하여 전압지령을 업데이트하는 
방법으로 시스템 샘플링 주파수가 삼각파 주파수와 동일하게 된다. 여기서 
삼각파 주파수가 고정된 상수 값을 가지기 때문에 전류 제어기 또한 고정된 
샘플링 주기를 가진다.  
전류의 제어기의 올바른 동작하기 위해서는 전류제어기의 출력인 전압 
지령값을 삼각파 비교방식을 통한 전압 합성방법이 얼마나 정확하게 전압을 
합성하느냐가 중요하다. 하지만 앞절에서 서술한 바와 같이 삼각파 비교방식을 
통한 전압 합성시 전동기 구동에 필요한 전압 이외에 고조파 전압을 포함되게 
되는데, 특히 주파수 변조지수가 낮은 경우 고조파 전압의 크기가 무시 할 수 
없을 정도로 커지며 이는 전류제어기 성능에도 영향을 끼치게 된다 [34].  
 
2.2.2 주파수 변조지수가 낮을 때의 전동기 구동 – 선형변조영역 
본 절에서는 주파수 변조 지수가 낮은 조건에서의 전동기 제어 성능을 살펴 
보기 위해 Mf 가 6 근처일 때의 시뮬레이션 결과를 살펴 본다. 그림 2.8은 
삼각파 주파수가 10kHz 인 상황에서 전동기의 기본파 주파수가 1.667kHz (Mf = 6.0)과 
1.683kHz (Mf = 5.96)일때의 컴퓨터 시뮬레이션 결과이다. 전류 제어기는 앞절에서 
소개한 디커플링 PI제어기를 사용하였고 더블샘플링을 적용하여 샘플링 주파수는 
































































(나)  Mf = 5.96 
그림 2.8 전동기 제어 시 전류 및 토크 (Mf = 5.96) 
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(가)와 (나) 두 조건 모두 선형 변조 영역에서 전압을 합성하도록 음의 d축 
전류를 인가해 주었다.  
Mf가 6.0으로 정수인 경우 dq축 전류는 스위칭 주파수의 맥동이 존재하지만 
샘플링 주기 평균값은 일정하게 유지된다. 하지만 Mf가 5.96로 정수가 아닌 경우 
dq축 전류는 스위칭 주파수의 맥동이 이외에 추가적인 맥동이 발생하게 된다.  
Mf가 6으로 정수인 경우 한 바퀴당 12번의 샘플링으로 매번 섹터당 두 번의 
샘플링이 일정하게 유지된다. Mf가 5.96이되면, 한바퀴당 11.88번의 샘플링으로 
매 섹터당 2번 이하의 샘플링이 실시 되고, 회전시 매번 샘플링 지점이 변동하게 
된다. 따라서 작은 스위칭 횟수에서도 추가적인 맥동없이 전동기를 제어하기 
위해 Mf가 정수가 되도록 유지해서 동기전압 합성방식이 사용된다[21]. 
 
2.2.3 주파수 변조지수가 낮을 때의 전동기 구동 – 약자속 운전영역 
자속의 크기가 일정한 상황에서 전동기의 속도가 증가하게 되면, 역기전력 
전압도 선형적으로 증가한다. 따라서 전류의 크기를 일정하게 유지하려면 
합성하는 전압의 크기 또한 선형적으로 증가 시켜야 한다. 하지만, 인버터의 
합성 가능한 최대 전압은 DC 전류단 전압에 의해 제한되기 때문에 운전 가능한 
속도 또한 제한된다. 보통 정격 토크를 출력하는 상황에서 최대 합성가능 
전압에 도달할 때의 속도를 정격 속도라고 정의한다[39].  
만약 이 정격 속도 이상에서 전동기를 구동하고자 할 때는 자속의 크기를 줄여 
합성 가능한 전압을 추가로 확보해야 한다. 유도 전동기의 경우 일정한 크기의 
자속을 만들기 위해 필요한 특정 크기의 d축 전류 보다 작은 전류를 인가하고, 
영구자석 전동기의 경우 d축으로 음의 전류를 인가하여 d축 자속의 크기를 줄여 
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운전 가능한 속도를 증가시키는 방식인데 이를 약자속 운전이라고 한다[44]-[45]. 
출력가능한 최대토크가 감소하더라도 운전 속도를 높이고자 할 때 사용되는 
운전 방식이다. 
한편, 선형변조 영역 이상의 전압을 출력하고자 할 때는 과변조 알고리즘을 
추가로 사용해야 하고 six-step 운전시 토크 리플이 증가 할 수 있다는 단점이 있다. 
하지만, 합성 가능한 최대 전압을 선형 변조영역으로 제한하는 것보다 six-step 을 
이용할 경우 최대 합성 가능 전압이 Mv=0.9069에서 1.0로 확대되기 때문에 
동일한 직류단 전압 조건에서 정격 속도가 증가하게 되고 정격 속도 이상의 
영역에서는 출력 가능한 토크 영역을 증가 시킬 수 있다는 장점이 있다. 또한 
정격 속도 이상의 영역에서 약자속 알고리즘과 함께 six-step 상태를 유지 할 경우 
기본파 주파수 대비 스위칭 횟수도 적기 때문에 스위칭 손실을 저감 할 수 있다. 
이러한 이유로 약자속 운전영역에서 six-step 상태를 유지하면서 전동기를 
구동하는 알고리즘 연구가 활발히 진행 되었다[46]-[47].  
 
(가) 고정 샘플링을 이용한 six-step 운전 
그림 2.9는 고정 샘플링 시스템에서 전압지령 수정기를 통한 six-step 운전을 
구현한 방법이다[46]. 크게 3가지 부분으로 나누어져 있는데, 먼저 전압궤환 


























*)을 생성하는 역할을 한다. 전류 제어기로
부터 전압 지령(vdq
*)을 생성하는데, 이는 전압 궤환 약자속 제어기의 입력으로 
사용된다. 또한, 과변조 전압 합성기는 선형변조 영역 이상의 전압 지령이 
존재 할때 전압을 합성하는 전략으로, 전압 육각형 밖으로 나간 전압 지령값에 
대해 실제로 합성가능한 전압 육각형 내부의 한 지점으로 출력 전압을 이동하는 
역할을 한다. 마지막으로 전압지령 수정기는 과도상태 응답을 높이고 six-step 
전압합성을 유지하기 위해 기존의 전압 지령값을 수정하는 동작을 한다. 
본 절에서는 약자속 제어기와 전압지령 수정기에 대해 간략히 설명 하도록 한다. 
먼저 약자속 제어기로 널리 사용되는 전압 궤환 약자속 제어기의 구조는 
그림 2.10와 같다. 먼저 토크 지령생성기로부터 dq축 전류 지령값(ids
**, iqs
**)을 
출력한다. 전류제어기의 출력인 전압지령 *rdqv 의 절대크기가 설정된 전압 제한값
(Vlim) 보다 클 경우 d축 전류 지령을 수정하도록 한다. 이때 d축 전류수정을 위해 
PI제어기를 사용하는데 전압지령의 절대크기가 전압 제한값 보다 작을 경우 
PI제어기가 동작하지 않도록 동작을 제한 해야한다. 또한, 수정된 d축 전류지령의 


















그림 2.10 전압 궤환을 이용한 약자속 제어기의 구조 
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넘지 못하도록 해준다. 따라서 최종 전류 지령값 ids
*과 iqs
*를 만드는 구조로 
되어 있다. 
또한 전압 지령 수정기는 약자속 운전영역에서 순시적인 전류제어 성능을 
높이고, six-step 스위칭 유지에 유리하게 해주는 역할을 한다. 좌표변환에 의한 
유효 역기전력 dq축 전압( rdse , 
r






























































































qse 의 차이를 증가시켜야 하는데 
r
qse 를 감소시키는 방법이 
유일하다. 수식(2.26)에 따르면, rdsi 를 감소시켜 
r
qse 를 감소 시킬 수 있다. 반대로 
r
dsi 를 증가시키기 위해서는 
r
dse 를 감소시켜야 하며, 이를 위해서는 
r
qsi 를 증가
시켜야 한다. 이러한 디커플링원리를 이용하면, six-step 전압을 유지한 상황
에서도 빠른 전류제어 동특성을 가질 수 있다. 
따라서 이러한 디커플링 원리를 반영하여 이전샘플링에서 발생한 d축과 q축의 
전압지령와 실제 전압사이의 오차를 각각 rdsv 과
r
qsv 라고 할 때 수정된 전압
지령은 다음과 같고 그림 2.11에 나타냈다.  
 
       











































그림 2.11 전압지령수정기 
 
이는 이전 샘플링의 전압오차벡터를 90° 회전시켜, 현재 샘플링의 전류제어기 
출력에 더해 수정된 전압 벡터 지령을 만들게 된다. 이 전압지령 보정기는 
전압 지령과 실제 전압사이의 오차로 인해 발생한 전류변화를 보정하는 역할을 
하게 된다. 
그림 2.12는 약자속 운전 영역에서 소개된 전압 지령 수정기를 사용할 때의 
시뮬레이션 파형이다. SVPWM을 구현하기 위해 옵셋전압을 이용한 전압합성
방법[15]을 사용하였으며, 스위칭 주파수는 10kHz, 샘플링 주파수는 20kHz였다. 
또한 사용된 전동기 제정수는 부록의 표A-2에 정리하였다. 300V 직류단 전압과 
7,530r/min의 고정된 속도 조건에서 타겟 전동기로 토크제어를 실시하였다. 
따라서 전동기의 기본파 주파수는 502Hz로 주파수 변조비율 Mf는 19.92, 한 
섹터당 샘플링 수 (Ns)는 6.64이다. 이 속도에서는 출력 토크가 0인 상태에도 
음의 d축 전류가 필요하다는 것을 확인 할 수있다. 전류 파형이나 토크 파형
에서 기본파 주파수의 6배 주파수로 맥동하는 것은 six-step전압 합성에 의한 
결과이지만 그 이외의 낮은 주파수로 d축과 q축 전류가 흔들리며, 이는 최종적
으로 토크리플을 유발한다. 
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그림 2.12 약자속 운전영역에서의 고정 샘플링운전 (Ns =6.64)  
 
과도 상태의 동작을 살펴 보기 위해 0.2초 부근과 0.7초부근을 확대하여 
그림 2.13(가)와 (나)에 도시 하였다. 2.13 (가)는 영 토크에서 양의 토크 지령을 
step으로 인가하였을 때로, 양의 토크 인가시 d축 전류는 음의 방향으로 증가 
하고 q축 전류는 양의 방향으로 증가하였다. 이때 과도 상태에도 항상 six-step이 
유지 되고 있다. 2.13 (나)는 양의 토크 조건에서 step으로 0토크 지령을 인가하였
을 때의 파형이다. 순간 2Vdc/π보다 더 작은 전압이 필요하여 삼각파 주파수로 
스위칭이 발생한 것을 확인 할 수 있다. 이후 d축 전류의 크기를 감소시켜 
six-step이 유지되지만 순간 낮은 전압 합성을 위해 순간적으로 많은 횟수의 
























































































































(다) 정상상태 확대파형 (0.400~0.430s) 
그림 2.13 약자속 운전영역에서의 고정 샘플링 운전시 구간 확대파형  
 
이번에는 출력정상상태의 동작을 살펴 보기 위해 0.4초의 부근을 확대한 
파형을 그림 2.13(다)에 도시하였다. 정상상태 조건에서도 기본파 주파수의 
6배 주파수 이외의 주파수로 전류 파형이 맥동 하는 것을 확인 할 수 있다. 
이러한 불필요한 전류 맥동성분은 추가적인 시스템 손실과 토크 맥동을 유발한다. 
이는 샘플링 주파수가 구동주파수에 비해 충분히 높지 못하기 때문에 발생하는 
현상이다.  
그림 2.14는 정상상태 six-step 운전시 전압지령과 실제 출력된 전압을 전압
벡터 평면에 나타낸 그림이다. Mf가 19.92일때의 한 예시로 V2는 7번의 샘플링 
주기 동안 유지되고, V3은 6번의 샘플링 주기 동안 유지된다. Mf가 정수가 아니기 
때문에 다음 기본파 주기에서는 전압벡터마다의 개수가 다시 달라 질 수 있다. 
즉 고정 샘플링시스템에서 Mf가 충분히 높지 못하면, 전압벡터의 인가되는 
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시간이 동일하지 못하게됨을 의미한다. 즉, 정확한 전압 합성이 불가능하게 되며, 
이는 전동기 구동 시 전류 맥동 및 토크 맥동을 유발한다는 것을 직관적으로 
알 수 있다. 따라서 이러한 추가적인 맥동을 제거하기 위해서는 six-step 운전
상황에서도 각 섹터당 샘플링 갯수가 정수가 유지되도록 하는 동기화 전압 합성 
방법이 적용되어야 함을 알 수 있다[24]. 
전압지령 수정기를 이용한 six-step 운전 방법 이외에도 약자속 운전영역에
서의 six-step 운전을 위한 여러 알고리즘이 제안되었다[48]-[53]. 하지만 이러한 
방법들 모두 고정된 샘플링 주기를 가지는 제어시스템에서 구현되었기 때문에 
















그림 2.14 six-step 운전시 전압지령과 출력된 전압 (Ns =6.64)  
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2.3 기존의 동기전압 합성방법 
본 절에서는 3상 2레벨 전압형 인버터의 전압 합성 방법 중 동기전압 합성 
방법에 대해 살펴 본다. 앞서 소개한 고정 샘플링을 이용한 삼각파 비교방법을 
Mf가 낮은 조건에서 사용할 경우 서브 하모닉 성분이 발생하였는데, 이를 제거
하기 위한 방법으로 동기전압 합성방법을 주로 사용한다. 여기서 동기란 합성된 
전압의 기본파와 스위칭 시점 혹은 샘플링 지점이 동기되어 있다는 의미로, 
전압의 크기는 유지한 상황이라면 기본파 주파수가 증가 하더라도 합성된 
전압의 고조파 크기는 계속 유지 된다. 
 
2.3.1 최적 PWM 방법 
최적 PWM 방법은 정상상태에서 한 주기 동안의 출력전압의 평가함수를 
설정하고, 설정된 평가함수를 최소로 하는 스위칭각을 오프라인으로 계산하여 
전압 변조를 수행하는 방식이다. 오프라인 계산시 기본파의 1/4주기 혹은 1/6주기를 
기준으로 합성된 전압을 계산하는데, 그림 2.15은 1/4 주기를 기준으로 합성된 
극 전압 파형과 스위치 온 오프 각(δn)을 나타낸 것이다. N개의 온/오프 각이 
존재할 때 n차 고조파의 크기는 아래 수식과 같다.  
 























이를 바탕으로 원하는 크기의 기본파 전압을 합성하면서, 특정 저차 고조파 





















그림 2.15 최적 PWM 방법에서의 스위칭 온/오프 동작  
 
전고조파 왜곡율 (Total Harmonic Distortion: THD)을 기준으로 스위치 온 오프 각을 
정하는 방식이 사용 되기도 한다. 만약, 시스템의 인덕턴스 값이 L이고 n차 
고조파 전류의 크기는 In=An/(nωL)의 관계를 만족 한다고 할 때, 전고조파 










수식(2.30)을 이용하여 원하는 크기의 전압을 합성하면서, THD가 최소가 되는 δn 
값을 찾는 방식이 제안되기도 하였다[57]-[58]. 이 외에도 전동기 손실 및 
인버터의 손실등이 최소가 되도록하는 최적의 각을 찾는 방법이 적용되기도 
한다[59].  
하지만 이러한 최적 PWM 방법은 펄스수가 많은 경우 큰 메모리가 필요하고, 
정상상태를 기준으로 최적점을 찾는 방식이기 때문에 부하조건이 급변하거나 
펄스수가 바뀌는 구간에서는 큰 과도 전류가 흐를 수 있다. 또한 합성하는 
전압의 위상, 주파수, 합성 전압 크기 등의 변수등에 대한 스위칭 펄스의 정보가 
한번에 업데이트 되지 못하거나, 실제 게이팅 신호 인가시 오차가 발생할 수
있다는 단점이 있다. 
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2.3.2 최적 샘플링 주기 설정 방법 
스위칭 온 오프 시간을 오프라인으로 저장하는 방식 이외에 최적 샘플링 
주기 설정 방법이 제안 되기도 하였다[60]. 한 주기 동안 고정된 샘플링 주기를 
설정할 경우 각 주기마다 스위칭에 의한 맥동 전류의 크기가 달라질 수 있다는 
점에서 착안하여, 일정 크기 이상의 전류 맥동이 발생 하지 않도록 구간별 
샘플링 주기를 미리 계산해 두는 방식이다. 여기서 샘플링 주기 내에서는 전압
벡터 인가방식 중 연속 스위칭 방식을 적용하여 전압 벡터를 인가한다. 이 
방법은 Mf가 큰 경우에는 고정 샘플링을 이용한 전압 합성방법을 이용해서 
구현할 수도 있다. 하지만 출력전압의 샘플링 지연을 고려하기 위해 속도별로 
수정된 샘플링 주기를 다시 계산해야하며, Mv에 따른 최적주기가 각각 다르기 
때문에 여전히 오프라인 계산량에 대한 부담이 존재한다. 
 
2.3.3 동기 PWM 방법 
본 절에서는 기존에 연구되었던 주파수변조지수 Mf가 낮은 조건에서 합성된 
전압벡터의 위치가 속도에 상관없이 고정된 지점에서 출력되도록하는 동기 
PWM 방법에 대해 살펴본다[21]-[23]. 출력하고자 하는 전압의 주파수에 비해 
스위칭 횟수가 작은 조건에서는 합성된 전압의 3상 모양이 모두 동일하고 
각 상전압이 반파 대칭과 1/4주기 대칭을 만족할 경우 기본파 이외의 다른 
고조파 성분의 크기를 최소화 할 수 있다. 특히 합성된 전압이 반파대칭을 
만족할 경우 짝수 고조파가 존재하지 않는다는 장점이 있다. 따라서 위 3가지 
조건을 가능한 만족하기 위한 필요조건을 정리하고, 동기 PWM방법에 대한 
예를 소개한다.  
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그림 2.16은 한 섹터에서의 샘플링 지점과 그 섹터내에서 사용가능한 벡터를 
보여준다. 이를 기준으로 본 논문에서 사용할 용어를 아래와 같이 정의한다. 
- Ns : 단위 섹터당 샘플링 횟수 
- αk : 섹터 내의 k번째 전압벡터가 존재하는 위치각 
따라서 위 그림의 경우 단위섹터당 샘플링 횟수는 3이며, 섹터내의 두번째 
전압지령 벡터 V*[t2]는 위치각 α2지점에 존재한다.  
또한 전압지령벡터를 합성하기 위해 X, Y, ZX, ZY의 4가지 전압벡터를 사용할 수 
있다. 한 섹터 내에서 사용 가능한 두 개의 유효벡터 중 전압지령벡터 회전 방향을 
기준으로 합성하고자 하는 전압 지령보다 뒷선 유효벡터를 X, 전압 지령보다 
앞선 유효벡터를 Y라고 정의한다. 또한 유효벡터 X와 하나의 스위칭 변환으로 
합성가능한 영벡터를 ZX, 유효벡터 Y와 하나의 스위칭으로 합성가능한 영벡터를 
ZY 라고 한다.  
이외에도 기본파 한 주기당 총 펄스 수 Psw라는 용어를 정의 할 수 있는데, 
이는 합성하는 출력 상전압의 기본파 주파수 대비 평균 스위칭 주파수(













그림 2.16 섹터에서의 샘플링 지점 및 전압지령벡터  
 
43 
동일하며 수식으로 나타내면 아래와 같다.
 
 1
/ ffP swsw  . 
(2.31) 
동기 PWM방법으로 합성된 상전압이 3상 평형이고, 반파 대칭이기 위해서는 
표 2.3의 섹터 초기벡터와 최종벡터 조건을 만족해야 한다. 예를들어, 1번 섹터
내의 첫번째 전압지령 V*[t1]를 합성하기위해 ZX인 V0를 사용하였다면, 1번 섹터
내의 마지막 전압지령 V*[t3] 합성시 마지막 벡터는 ZY인 V7로 끝나야 한다. 
또한 어떤각 θ 에서 인가 되고 있는 벡터 형태와 θ + 60̊ 에서 인가되고 있는 
벡터 형태가 동일해야 합성된 파형이 반파 대칭이고 3상 평형일 수 있다.  
어떤지점을 기준으로 양의 방향의 파형과 음의 방향의 파형이 일치한다
면, 1/4주기 대칭을 만족하여 합성된 전압의 고조파 크기를 최소화 할 수있
다. 이러한 3가지 조건을 만족하는 동기 PWM 방법은 연속 스위칭 방식, 불연속 
스위칭 방식, 경계 샘플링 방식, 비대칭 영벡터 방식으로 구분 가능하며 이에 
대한 설명은 아래와 같다. 
 
 
(가) 연속 스위칭 (Continuous Switching: CS)방식 
연속 스위칭 방식은 샘플링 주기(Ts) 동안 Zx 와 Zy를 모두 사용하며, 각 
영벡터는 전체 영벡터 인가시간의 절반씩 인가하여 유효벡터인가 시간이 샘플링 
주기의 중앙에 위치하도록 유지하는 방식이다. 따라서 가능한 스위칭 순서 
표 2.3 반파대칭과 3상 평형이기 위한 섹터 초기벡터와 최종벡터 조건 
섹터 초기벡터 X Zx Zy 




조합은 “Zx, X, Y, Zy” 와 “Zy, X, Y, Zx”이다. 한 섹터당 하나 이상의 샘플링 주기가 
존재할 때는 두 개의 스위칭 순서 조합을 교번해서 사용해야 한다. 섹터의 
초기 시작 벡터가 Zx 이면 마지막 벡터는 Zy가 되고, 섹터 초기 시작 벡터가 
Zy이면 마지막 벡터가 Zx가 되어야 3상 평형, 반파 대칭을 만족 한다. 따라서 
Ns가 홀수일 때 두 대칭 조건을 만족한다. 추가로 1/4배 대칭을 만족하기 
위해서는 지령 벡터가 α=30위치에 존재 해야 하나 Ns가 홀수이면 자연스럽게 
만족된다. 이 방법은 매 샘플링 주기마다 스위칭 변화가 3번 존재하기 때문에 
스위칭 총 펄스수 Psw는 3Ns이다.  
표 2.4는 Ns가 1,3,5,7 일때 연속 스위칭 방식을 통해 전압 합성시 벡터인가 
순서를 정리한 것으로 숫자는 그림 2.4의 각벡터 고유숫자를 의미한다. 그림2.17은 
Ns=3 일때 섹터내에서의 전압지령벡터 위치를 나타낸 그림이다. 섹터의 30° 
지점에 지령벡터가 존재하며, 이를 기준으로 대칭인 지점에 나머지 지령벡터가 
존재한다. 
표 2.4 연속 스위칭 방식의 샘플링수에 따른 벡터인가 예시 
샘플링수 
(Ns) 
섹터 1에서의 벡터 인가순서 [위치각(α)] 
펄스수 
(Psw) 
1 0127[30°] 3 
3 7210[10°], 0127[30°], 7210[50°] 9 
5 0127[6°], 7210[18°], 0127[30°], 7210[42°], 0127[54°] 15 
7 
7210[4.3°], 0127[12.9°], 7210[21.4°], 0127[30°], 













































Sector 1 Sector 2 Sector 3 Sector 4 Sector 5 Sector 6
Ts
 
그림 2.18 동기화된 연속 스위칭 방식 적용시 출력 상전압 (Ns=3), 




Ns=3 이면서 7210, 0127, 7210의 순서로 전압벡터를 합성할 때, 3상 스위칭 
함수 및 출력 상전압의 모양을 그림2.18에 도시 하였다. 섹터당 3번의 샘플링 
주기가 존재 하며 그 위치는 기본파에 고정 되어 있다. 기본파 한 주기 동안 
각 상은 총 9개의 펄스를 사용해 상전압을 합성하였으며, 출력된 3상 상전압의 
모양은 모두 동일하고, 반파대칭이며, 1/4 주기대칭이다. 
 
 
(나) 불연속 스위칭 (Discontinuous Switching: DS) 방식 
연속 스위칭과 다르게 샘플링 주기 동안 두 개의 영벡터 중 하나의 영벡터만 
사용한다. 따라서 한 샘플링 주기동안 3개의 스위치 중 한상은 스위칭을 하지않고 
스위칭 함수가 0이나 1로 유지된다.  
하지만 각 섹터 마다 스위칭 상태 유지가 불가능한 상이 존재한다. 예를 들어 
전압 지령이 1번 섹터에 존재할 경우 A상이 가장 큰 폴전압 지령이고, B상은 
중간 크기의 값을, C상은 가장 작은 폴전압 지령을 가진다. 중간 크기 지령값의 
스위칭함수는 샘플링 주기동안 0에서 1로 혹은 1에서 0으로 변경되어야 하므로, 
B상은 스위칭 상태 유지가 불가능한 상이 되고, A상과 C상은 스위치 상태 
유지가 가능한 상이된다. 스위칭 상태 유지가 가능한 상은 섹터에 따라 변동 
되므로 이를 고려한 선택이 필요하다. 
불연속 스위칭 방식에서 적용 가능한 스위칭 순서 조합은 “Zx, X, Y”, “Y, X, Zx”, 
“X, Y, Zy”, “Zy, Y, X”이다. 샘플링 주기 변동시 추가 스위칭이 없도록 하기 위해서는 
“Zx, X, Y”와 “Y, X, Zx”을 교번해서 사용하거나, “Zy, Y, X” 와 “X, Y, Zy”을 교번해서 
사용해야 한다. 3상 평형과 반파 대칭을 만족하기 위해서는 60°에 한번씩 스위칭 
상태유지 상을 최소한 한번은 바꿔야 한다. 따라서 두 영벡터를 모두 사용하는 
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“Zx, X, Y, Zy”나 “Zy, Y, X, Zx” 의 조합을 사용하여 스위칭 유지 상을 변경해 줘야 
한다. 또한 1/4파 대칭을 위해서는 스위칭 유지상 변경이 α=30°에서 실시 되어야 
한다. 위 조건을 모두 만족하기 위해서는 Ns가 3이상인 홀수 일때만 가능하며, 
스위칭 총 펄스 수 Psw 는 2Ns+1이다.  
표 2.5는 Ns가 1,3,5,7 인 불연속 스위칭 방식의 스위칭 인가 순서를 정리한 
것이다. Ns=5에서는 스위칭 상태 유지상의 위치가 다른 두 가지 방법이 존재 
할 수 있다. 여기서 섹터내에 전압지령벡터가 위치하는 지점은 연속 스위칭 
방식과 동일하다. Ns=3이면서 127, 7210, 012의 순서로 전압벡터가 인가 될 때
의 3상 스위칭 함수 및 출력 상전압 모양을 그림2.19에 도시하였다. 섹터당 
3번의 샘플링 주기가 존재 하며 그 위치는 기본파에 고정 되어있다. 기본파 
한 주기 동안 각 상은 총 7개의 펄스를 이용하여 상전압을 합성하였다. 출력된 




표 2.5 불연속 스위칭 방식의 샘플링수에 따른 벡터인가 예시 
샘플링수 
(Ns) 
섹터 1에서의 벡터 인가순서 [샘플링각(α)] 
펄스수 
(Psw) 
3 127[10°], 7210[30°], 012[50°] 7 
5 721[6°], 127[18°], 7210[30°], 012[42°], 210[54°] 11 
5 012[6°], 210[18°], 0127[30°], 721[42°], 127[54°] 11 
7 






































그림 2.19 동기화된 불연속 스위칭 방식 적용시 출력 상전압 (Ns=3), 
(가) 인가된 벡터 순서, (나) 스위칭 함수, (다) 출력 상전압 
 
(다) 비대칭 영벡터 변경 (Asymmetric Zero Change : AZ)방식 
연속 스위칭 방식에서 가능한 Psw는 3,9,15,21이고, 불연속 스위칭 방식에서 
가능한 Psw는 3,7,11,15 이다. 따라서 존재하지 않는 5, 9,13, 17의 스위칭 펄스수 
Psw = 2Ns+1를 가지는 전압 파형을 만들고자 고안된 방식이다. 하지만 이 방식의 
경우 3상 대칭과 반파대칭은 만족하지만, 1/4주기 대칭을 만족하지 못한다.  
한주기에 Psw = 2Ns+1의 펄스수를 가질 경우 섹터당 스위칭 횟수는 2Ns+1이다. 
따라서 각 섹터 내 총 Ns번의 전압지령생성중, 한번은 3번의 스위칭을 포함하고 
나머지 Ns-1번의 전압지령생성에서는 총 2번의 스위칭을 포함하면 섹터당 
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스위칭 횟수는 2Ns+1을 만족 할 수 있다. 스위칭 상태 유지가 불가능한 상은 
Ns-1번의 전압지령 생성에서 한번씩의 스위칭을 갖고 나머지 1번의 전압지령
생성에서 두 번의 스위칭을 가져야 한 섹터 동안 홀수번의 스위칭을 가진다. 따
라서 Ns-1 번의 전압지령생성은 불연속 스위칭 방식이 적용 되어야 하고, 나머지 
한번의 전압지령생성에서는 스위칭 상태 유지가 불가능한 상의 스위치가 두 번 
스위칭하는 “Zx, X, Y, X”, “X, Y, X, Zx”, “Y, X, Y, Zy,”, “Zy, Y, X, Y”의 조합 중 하나를 
사용해야 한다. 여기서 두 번 사용되는 유효 벡터는 인가 시간을 균등하게 
나누어 인가해야 전류 리플을 줄일 수 있다. 3상 평형을 위해서는 영벡터 변환이 
필요한데 이를 위해서는 “Zx, X, Y, X”과 “X, Y, Zy” 또는 “Zx, X, Y”과 “Y, X, Y, Zy”를 
연속적으로 사용해야 가능하다. 따라서 앞서 언급된 스위칭을 세번하는 조합은 
위치각이 30°인 지점서 사용될 수 없다.  
표 2.6는 Ns가 2, 4, 6 일때 비대칭 영벡터변경 방식을 통해 전압 합성시 스위칭 
인가순서를 정리한 것으로 Ns가 2와 6일때는 두 가지 조합이 가능하다. 그중  
표 2.6 비대칭 영벡터 변경방식의 샘플링수에 따른 벡터인가 예시 
샘플링수 
(Ns) 
섹터 1에서의 벡터 인가순서 [샘플링각(α)] 
펄스수 
(Psw) 
2 7212[15°], 210[45°] 5 
2 0121[15°], 127[45°] 5 
4 127[7.5°], 7212[22.5°], 210[37.5°], 012[52.5°] 9 
6 










Ns=2일 때 섹터내의 전압벡터 위치를 그림 2.20에 나타넀다. 전압지령벡터는 
30°지점에 존재하지 않고, 30°를 기준으로 대칭인 지점에 존재한다. 
 Ns=2이면서 0121 과 127의순서로 전압벡터가 인가될 때의 3상 스위칭 함수 
및 출력 상전압을 그림 2.21에 도시하였다. 비대칭 영벡터 변경방식의 경우 
샘플링 주기에 두번 스위칭 벡터를 인가하는 주기가 존재하기 때문에 삼각파를 
이용한 전압 합성이 불가능하다. 기본파 한 주기 동안 각 상은 총 5개의 펄스를 
사용하여 상전압을 합성한다. 여기서 출력된 3상 상전압의 모양은 모두 동일하고 
반파대칭이지만, 1/4 주기 대칭을 만족시키지 못함을 알수 있다.  
 
(라) 경계 전압 합성 (Boundary Sampling: BS) 방식 
비대칭 영벡터 변경 방식은 Ns가 짝수이면서 3상 대칭, 반파 대칭인 상전압을 
합성할 수 있는 방식이지만, 1/4주기 대칭을 만족하지 못하다. 또한 2개의 유효
벡터 중 하나가 두 번의 시간에 걸쳐 인가 되어야 하기 때문에 게이팅 신호 구현시 
복잡하다. 경계 벡터 인가 방식은 비대칭 영벡터 변경방식처럼 Psw = 2Ns+1의  
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그림 2.21 동기화된 비대칭 영벡터 변경방식 적용시 출력 상전압 (Ns=2) 
(가) 인가된 벡터 순서, (나) 스위칭 함수, (다) 출력 상전압 
 
펄스수를 가지는 짝수의 Ns를 가지면서 3상평형, 반파대칭, 1/4 주기 대칭을 모두 
만족하기 때문에 비대칭 영벡터 변경방식을 대체 할 수 있는 방식이다. 
출력된 상전압이 3상 평형과 반파대칭을 만족하기 위해서는 모든 방법에서
스위칭 상태유지가 불가능한 상의 스위칭 횟수는 홀수이고 두 개의 스위칭 상태 
유지가 가능한 상의 스위칭 횟수는 짝수이어야 한다. 여기서 스위칭 상태 유지가 
불가능한 상의 스위칭 횟수가 (Ns+1)일 경우 1/4주기 대칭이 불가능하기 때문에, 
스위칭 상태 유지가 불가능한 상의 스위칭 횟수가 (Ns-1)이어야 하고 스위칭 
상태유지가 가능한 상은 스위칭 횟수가 (Ns+2) 이어야 한다. 이러한 조건을 
동시에 만족하기 위해서는 샘플링 중 한번은 섹터의 경계 지점에서 이루어 져야 
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한다. 경계 지점에서는 하나의 유효 벡터를 사용하여 벡터 표현이 가능한데 
“Zx, X, Zx”나 “Zy, Y, Zy” 의 순서를 가지는 스위칭 순서 조합을 사용할 수 있다. 
경계를 제외한 나머지 샘플링 시점에서는 불연속 스위칭 방식처럼 스위칭 벡터 
합성을 한다.  
표 2.7는 Ns가 2, 4, 6 일때 경계 샘플링 방식을 통해 전압 합성시 스위칭 인가 
순서를 정리한 것이며, 그림2.22는 Ns=4일 때 섹터내의 전압벡터 위치를 나타낸 
그림이다. 섹터의 경계인 0°와 섹터의 중심인 30°에 항상 전압지령벡터가 
존재한다. Ns가 2 이상인 경우, 경계지점의 벡터를 제외하고 30°를 기준으로 
대칭인 지점에 전압지령벡터가 존재한다.  
표 2.7 경계 벡터 인가 방식에서 합성 가능한 PWM 전략 
샘플링수 
(Ns) 
섹터 1에서의 벡터 인가순서 [샘플링각(α)] 
펄스수 
(Psw) 
2 010[0°], 0127[30°] 5 
4 101[0°], 127[15°], 7210[30°], 012[45°] 9 
6 





그림 2.22 경계 벡터 인가 방식에서 Ns=4일 때 전압벡터 위치 
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그림2.23은 Ns=2이면서 010, 0127의 순서로 전압벡터가 인가될 때의 3상 
스위칭 함수 및 출력 상전압 모양이다. 섹터당 2번의 샘플링 주기가 존재하며 
그 위치는 기본파의 위상각에 고정되어 있다. 기본파 한 주기 동안 각 상은 
총 5개의 펄스로 상전압을 구현하였으며, 출력된 상전압은 3상 평형, 반파대칭, 
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그림 2.23 동기화된 경계 벡터 인가 방식 적용시 출력 상전압 (Ns=2) 
(가) 인가된 벡터 순서, (나) 스위칭 함수, (다) 출력 상전압 
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2.4 기존의 동기전압 합성방법을 이용한 전동기 제어 
앞 절에서 낮은 주파수 변조지수를 가지는 동기전압 합성방법들을 소개
하였다. 본 절에서는 앞서 소개된 동기전압 합성방법을 이용하여 전동기 구동에 
적용한 사례를 살펴본다. 
 
2.4.1 동기 PWM방법을 이용한 open loop 제어 
동기 PWM 방법을 이용한 전동기 제어 방식 중 하나로 많이 소개 되는 것이, 
속도지령에 따라 일정하게 전압을 증가시키는 V/F 제어를 적용한 유도전동기 
구동방식이다[27]-[28]. 팬, 펌프와 같은 부하의 경우 빠른 동특성이 요구되지 
않기 때문에 전압지령을 직접 인가하는 방식을 주로 사용한다. 이때 인가되는 
전압의 크기는 주파수에 비례하여 증가하는 값은 인가하는데 그 크기는 전동기 
사양에 따라 달라진다.  
그림 2.24은 논문[27]의 최대 스위칭 주파수를 450Hz로 제한하였을 때 스위칭에 
따른 상전압의 가중 전고조파 왜곡율 (Weighted Total Harmonic Distortion: WTHD)을 
도시한 그림이다. 전압 합성 방법의 정확한 비교 분석을 위해서는 전압 합성
방법에 따른 부하 상전류의 전고조파 왜곡율을 비교해야 한다. 하지만 전류의 
전고조파 왜곡율은 시스템의 파라미터 및 운전조건에 따라 달라지기 때문에, 
합성된 전압만으로 평가가 불가능하다. 따라서 전압 합성방법을 연구하는 
논문에서는 주로 상전압의 WTHD를 사용하여 그 성능을 비교한다. 상전압의 




















여기서 V1은 상전압의 기본파 성분의 크기이고, Vn은 상전압의 고조파 성분의 
크기이다.  
그림 2.24의 실선은 Psw가 9, 15, 21, 27인 연속 스위칭 방식 적용시의 VWTHD 이고 
점선은 Psw가 11, 15,19, 23인 불연속 스위칭 방식 적용시의 VWTHD 이다. 여기서 
VWTHD가 낮은 스위칭 방식 방식을 선택하는 것이 유리한데, 구동 주파수에서 
해당 Psw가 스위칭 가능한 최대 스위칭 주파수를 넘지 않도록 해야한다. 즉, 15인 
경우 최대 스위칭 주파수를 고려하면, 30Hz이하의 주파수부터 적용 가능하다.  
만약 연속 스위칭 방식만 사용한다고 하면, 구동 주파수에 따른 최저 VWTHD 을 
가지는 스위칭 방식을 고르면 굵은 점선을 선택하게 된다. 만약 연속 스위칭 
방식과 불연속 스위칭 방식을 함께 사용한다고 하면, 구동주파수에 따라 굵은 
점선으로 스위칭 방식을 선택하게 된다. 따라서 불연속 스위칭 변조 방식을 
사용할 때 30Hz ~ 40.1Hz과 21.4Hz ~ 23.6Hz 구간에서 더 작은 VWTHD 을 가지는 
상전압을 합성 할 수 있다. 여기서 주파수에 따른 스위칭 방식 선택 구간은 






























그림 2.24 연속 /불연속 스위칭 방식의 구동 조건에 따른 VWTHD 예시 
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2.4.2 최적 PWM을 이용한 전동기 구동 
(가) 최적 PWM을 이용한 open loop제어 
최적 PWM 방식을 사용하여 전동기를 구동 할 수 있다[19], [20]. 하지만 
최적 PWM의 경우 정상상태 전압 합성 동작을 기준으로 최적값을 오프라인
으로 계산한 것이기 때문에, 정상상태 일 때 만 최적의 스위칭 패턴을 인가 
할 수 있다는 제약이 존재한다. 따라서 빠른 전압지령 변화가 불필요한 V/F
제어와 같은 open loop 전압지령 인가 방식에 주로 사용된다.  
그림2.25는 최적 PWM을 이용한 open loop 전동기 구동 방식에 대한 제어 
블록도이다. |v*|와 ang(v*)는 각각 전압지령 v*의 크기와 위상각을 나타낸다. ωsl은 
합성하고자 하는 고정자 상전압의 기본파 주파수이며, Mv는 전압변조 지수로 
수식(2.7)로부터 구할 수 있다. 합성하고자 하는 전압의 기본파 주기당 최적 
스위칭 펄스 수(N)가 항상 정수가 되도록 유지 해야 하는데, 시스템의 최대 






























그림 2.25 최적 PWM을 이용한 전동기 open-loop제어 블록도 
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오프라인으로 계산된 최적 스위칭 펄스 패턴 정보는 참조표에 저장 되어 
있는데, 전압변조지수와 펄스 수에 따른 최적 스위칭 각정보 P(Mv, N)를 기본파 
주기마다 최적 스위칭 참조표에 접근하여 얻어온다. 전압 위상각 ang(v*)은 
펄스 패턴 인가 시점에 대한 위상 조절에 사용되고, ωsl는 인버터 내에서 
순시적인 패턴 인가 속도에 대한 정보로 사용된다. 
하지만 순간적인 전압지령의 크기 변화나 펄스 수의 변화 시 과도전류가 
발생할 수 있다. 정상상태에서 최적 PWM 펄스 인가로 인한 상 전류의 순시 
전류(is)는 기본파 전류(i1)와 고조파 전류(ih)로 분리할 수 있다. 여기서 과도지령이 
변경되는 순간 tc에서, 변경 이후 새로운 최적 스위칭 펄스 패턴에 의한 고조파 
전류 ih_ss(tc
+)와 지령이 변경 되는 순간 고조파 전류 ih(tc-)의 차를 과도상태 
전류오차 di 라고 정의하고 이는 다음과 같다. 
 
     chcsshi titid _ . (2.34) 
과도 상태 전류 오차를 동기좌표계로 전환 했을 때 직류옵셋의 형태로 
나타나게 되는데, 동기좌표계 과도상태 전류 오차 값이 0으로 수렴하기 
위해서는 전동기의 시정수만큼의 시간이 걸린다. 만약 이 과도 상태 전류오차가 
0으로 감쇄하기 전에 계속해서 전압지령을 변동 시키게 되면, 오차 전류가 
계속 커져 정격 전류 영역 이상의 전류가 흘러 시스템의 허용전류를 넘을 수 
있다. 따라서 최적 PWM을 이용한 open loop 전동기 구동방식은 V/F 운전시 






(나) 전류 궤적 제어기를 이용한 최적 PWM 합성 
최적 PWM을 이용한 open loop 전동기 구동방식은 전압지령 변동에 제한이 
존재했다. 이에 논문 [19], [61]에서는 과도 지령 변화시의 스위칭 펄스 패턴 
변화로 발생하는 고조파 전류 오차를 줄이고자 전류 궤적 제어기를 사용하는 
방식이 제안 하였다. 이는 고조파 전류의 closed loop제어를 통해 최적 스위칭 
펄스 인가시 정상상태 전류 벡터 궤적으로 항상 유지가 되도록 하는 형태이다.  
이 방법을 적용하기 위해서는 Mv 및 펄스 수에 따른 최적 스위칭 패턴뿐만 
아니라 그 스위칭 펄스 패턴으로 인한 정상상태 하모닉 전류 궤적 자취를 함께 
참조표에 저장해 두어야 한다. 이 정상상태 하모닉 전류 궤적 자취는 전류자취의 
지령값으로 사용된다. 과도 상태에서 발생하는 지령 자취와 과도 상태 고조파 
전류자취의 편차는 전류벡터 자취 제어기를 통해 최적 스위칭 패턴 수정기의 
입력으로 사용된다. 과도 상태의 고조파 전류는 출력된 전압패턴을 직접 측정한 
값을 사용해야한다. 과도상태의 스위칭 펄스가 포함된 최종 스위칭 펄스 지령
으로부터 추정한 값을 대신 사용할 수도 있지만, 고조파 전류를 추정하는데 
전동기 파라미터가 사용이된다. 스위칭 패턴 수정기는 자취 제어기와 함께 
고정된 샘플링 주파수로 동작하며, 기존의 최적 스위칭 패턴에서 온 오프 
시간을 조절하여 고조파 전류 자취의 오차를 줄이도록 동작하게 된다. 
하지만 이 방법은 앞서 언급한 했듯이 미리 계산된 최적 전류 자취에 대한 
정보가 추가로 필요하며, 피드백 신호로 사용되는 과도상태 고조파 전류 정보를 
복원하기 위해 전동기 파리미터값을 사용해야 한다는 단점이 있다. 특히, 
유도 전동기의 누설 인덕턴스는 부하전류의 크기에 따라 크게 바뀌기 때문에 




(다) 자속 궤적 제어기를 이용한 최적 PWM 합성 
파라미터에 오차에 대한 성능 저하를 개선 하고자 전류 궤적 대신 자속 
궤적을 사용하는 방식이 제안 되었으며 구조는 그림 2.26과 같다[62]. 이 방식
에서는 전류궤적의 오차대신 자속 궤적의 오차를 스위칭 패턴 제어기의 입력
으로 사용한다. 따라서 과도지령이 변경되는 순간 tc에서 최적 스위칭 펄스 
패턴에 의한 자속  ts sdqs_ 과 변경 된 스위칭 펄스 패턴에 의한 자속 추정값 
 tsdqs̂ 의 차를 과도 상태 자속오차 d̂  라고 정의하고 이는 다음과 같다. 
 




_  . 
(2.35) 
여기서 윗첨자 ‘ ˆ ’는 추정 값, 윗첨자‘ s ’는 정지좌표계를 의미한다. 두 값중 
 ts sdqs_ 은 전동기 구동전에 오프라인으로 구해야 하는 값이고,  t
s
dqs̂ 는 추정기를 
이용해 실시간으로 얻는다. 







































그림 2.26 자속 궤적 제어기를 이용한 최적 PWM 합성 
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구동이전에 오프라인으로 구한 P(Mv, N) 으로부터 수식을 통해 얻을 수 있다. 
전압 파형 복원기를 이용해 P(Mv, N)에 포함되어있는 90도 주기의 스위칭 
각 정보로부터, 반파대칭과 1/4주기대칭 원리를 이용하여 스위칭 각 α를 변수로 
가지는 상전압 파형 vas(α)을 출력한다. 이 상전압파형을 적분하면 t에서의 
최적 자속 궤적을 얻을 수 있는데 이는 아래 수식과 같다. 
 











sdqs t_ 는 α=0 일때의 최적 자속 궤적 값으로 이는 P(Mv, N)과 함께 
오프라인으로 계산해 저장해 두게 된다.  
두번째 값인, 추정된 현재 자속 궤적  tsdqs̂ 은 전동기 모델로부터 추정 
가능하다. 이 논문은 유도기 운전에 최적 PWM 인가방식이 적용되었는데, 















































여기서 sdqsv 는 정지좌표계 고정자 전압, 
s
dqrv 는 정지좌표계 회전자 전압, 
s
dqsi 는 
정지좌표계 고정자 전류, sdqri 는 정지좌표계 회전자 전류, 
s
dqs 는 정지좌표계 
고정자 자속, sdqr 는 정지좌표계 회전자 자속, Rr와 Rs는 각각 회전자 저항과 
고정자 저항, Lr와 Ls는 각각 회전자 인덕턴스와 고정자 인덕턴스, Lm은 상호 
인덕턴스, ωr은 회전자 각속도이다. 여기서 sdqrv 가 0인 유도 전동기라면, 수식
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2)/LrLs 이다. 위 수식에서 알 수 있듯이, 고정자 전압과 
회전자 속도로부터 고정자 쇄교자속과 회전자 쇄교자속을 추정 할 수 있다. 
이때 고정자 전압은 출력된 전압을 측정한 값을 사용하게 된다.  
이렇게 구한  ts sdqs_ 과  t
s
dqs̂ 의 차로부터 과도 상태 자속 오차를 얻을 수 
있으며, 이는 자속궤적 제어기의 입력으로 사용된다. 자속 궤적 제어기는 과도 
상태 자속 오차 d̂ 를 수정하기 위한 수정신호 ∆P를 출력하며, 이는 전압×시간
(V·s)의 단위를 가진다. 스위치가 켜지는 방향으로 동작시 ∆t >0 시간지연은 V·s 를 
감소시키고, ∆t >0 시간지연은 V·s 를 증가 시킨다. 스위치가 꺼지는 방향으로 
동작시에는 반대로 동작한다. 이러한 스위칭 인가시간의 지연을 통한 V·s 보정은 
고정된 샘플링 주기 Ts를 기준으로 이루어 질 수 있다. 이 논문의 경우 3레벨 
시스템에 적용하였고 이때 A상에서 i번째 시간번화가 ∆tai 이면, A상에서 보정된 












여기서 sai는 3레벨 인버터의 스위치 함수이고, n은 주기 Ts동안 존재하는 최대 
스위칭 각의 개수이다. 각 상별 보정된 오차를 dq축 벡터로 표현하면, 다음 
수식과 같다. 
 














따라서 과도 추정자속 오차 발생시 수식(2.42)의 크기만큼 스위칭 패턴을 변경
시켜 자속보정이 이루어 지기 때문에 과도 상태의 전압지령 및 스위칭 펄스 
변화로 인한 전류 오차 발생 현상을 줄일 수 있다. 
전류궤적 추정 방식에 비해 파라미터의 변동에 덜 민감하고, 전류 궤적이 
아닌 자속궤적의 초기값만 필요하기 때문에 오프라인으로 저장해야할 데이터의 
양이 줄어든다. 또한 출력 전압의 직접적인 측정을 통한 보정을 적용하기 
때문에 데드 타임과 같은 비선형성이 자속 추정기를 통해 보정이 된다. 하지만, 
여전히 방대한 양의 스위칭 인가 각에 대한 정보 저장이 필요하다. 또한, 출력
전압의 직접적인 측정시 고조파가 포함된 고전압 신호를 측정해야 하기 때문에, 
필터 설계 및 측정된 전압신호의 정확도 확보에 어려움이 존재한다.  
 
(다) 최적 PWM을 이용한 closed loop 제어 
논문[63]에서는 이러한 자속 궤적 추정기를 이용한 최적 PWM을 적용하여 
유도전동기의 closed loop 제어를 실시하였다. 그림 2.27은 closed loop 제어에 
사용된 최적 PWM의 제어 블록도이다. 그림 2.26에서는 자속궤적 추정을 위해 
직접 측정된 전압과 유도전동기 정지좌표계 전동기 모델을 사용하였지만, 
그림 2.27에서는 측정된 전류 정보를 사용하였으며, 동기좌표계 전동기 모델을 
사용하여 고정자 자속을 추정할 수있다. 이렇게 추정된 고정자 자속과 최적자속 
궤적값을 비교하여 앞선 방법과 동일하게 과도상태 궤적 오차를 보정하도록 
자속 궤적 제어기를 설계한다.  
여기서 closed loop를 이용한 전압지령을 사용할 경우 전압지령이 빈번히 
변경되어 부정확한 동작을 유발하기 때문에 전압지령을 바로 사용하지 않고, 
아래와 같이 새롭게 정의된 기본파 전압지령 * 1_
s



























































ˆˆ   .
 
(2.43) 
여기서 sdqs 1_̂ 는 추정된 고정자 자속의 기본파 성분, 
s
dqsi 1_
ˆ 는 추정된 고정자 
전류의 기본파 성분, ωs_ss는 정상상태 동기속도이다. 
s
dqs 1_̂ 과 ωs_ss는 수식(2.37)과 
(2.38)의 전압방정식을 바탕으로 설계된 축소차원 관측기로부터 얻을 수 있으며, 
s
dqsi 1_
ˆ 는 관측기를 사용해 추정된 고정자 자속과 회전자속을 전압방정식에 
대입하여 얻을 수 있다. 따라서 논문[56]에서는 전압 지령을 제어기 출력으로
부터 바로 얻지 않고, 추정된 자속 관계식으로부터 얻는 방식이라는 의미에서 
이러한 전동기 제어 방식을 ‘self controlled machine’라고 명명하였다. 
그림 2.27의 자속 궤적 제어기 입력에는 궤적추정 오차값 이외에 전동기 
과도상태 운전시 필요한 자속 에러벡터 *sdqs 가 포함되어있다. 이는 self 

































그림 2.28 자속 궤적 제어기를 이용한 최적 PWM 합성 
 
기를 포함한 제어시스템의 블록 다이어 그램으로 최종 출력값은 *sdqs 으로  
자속궤적 제어기의 입력으로 사용된다. 
유도 전동기 구동을 위한 회전자 자속 제어기와 속도제어기 출력으로부터 
고정자 dq축 전류 지령을 생성하며, 자속방정식으로부터 동기좌표계 고정자 
자속 지령값( *edqs )을 얻을 수 있다. 
*e
dqs 은 그림2.26의 관측기에서 추정된 고
정자 자속의 기본파 성분 edqs 1_̂ 과의 차는 정지좌표계 자속 에러벡터 
*s
dqs 로 
변환 되어 자속 추정기에 인가된다.  
논문[63]에서는 계단 토크지령 변화 및 빠른 속도 지령 변화에도 자속궤적 
추정이 가능하며 기본파 대비 스위칭 횟수가 작은 상황에서도 빠른 동특성을 
가진다고 서술하고있다. 하지만 자속 궤적 추정기의 고정된 Ts내에 스위칭 각이 
여러 개 존재 할 때 과도 상태 오차 수정 및 자속 궤적 추정이 가능하기 때문에, 
샘플링 주기당 스위칭 각의 개수가 작은 조건에서는 여전히 빠른 응답성을 
얻기 힘들다. 또한 이 최적화 PWM을 이용한 closed loop 제어방법은 제어기 
및 추정기의 개별적인 설계 및 서로의 상호 간섭의 영향을 분리하기 어려운데, 
특히 출력되는 전압의 오차를 제어기 형태로 보정해야하기 때문에 다른 제어기와 
전압합성방법을 따로 분리하지 못한다. 따라서, 일반적으로 연구되어온 전동기 
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제어알고리즘을 최적 PWM을 이용한 전압 합성방법에 바로 적용하기 어렵고, 
속도제어기 및 토크 제어기 출력값이 인가되는 형태가 비선형적이어서 시스템 
분석이 어렵다. 
 
2.4.3 가변 샘플링을 이용한 six-step 운전 
앞서 서술한 것처럼, 고정 샘플링으로 six-step운전을 할 때 Mf가 충분히 높지 
못한 경우 섹터당 샘플링 수가 일정하지 못해 정확한 시점에 six-step에 해당하는 
전압벡터를 인가 하지 못했다. 이를 해결하고자 논문[24]-[25]에서는 가변 샘플링 
시간을 이용하여 six-step운전에서 섹터당 샘플링 개수가 항상 일정하게 유지 
되도록 하는 제어 방식이 제안되었다.  
 
(가) closed loop 제어 시스템 구조 
가변 샘플링을 이용한 six-step 운전 알고리즘의 제어 블록도는 그림 2.29와 같다. 
Six-step운전시 전압의 크기는 2Vdc/π 로 고정되어 있기 때문에 동기좌표계 
전압각 θdq만 조절 할 수 있는 1자유도 시스템이다. 따라서 논문[24]에서는 
동기좌표계 q축전류만 제어 변수로 사용하고 나머지 d축 전류는 q축 전류의 
































그림 2.29 가변 샘플링을 이용한 six-step 운전 알고리즘 
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제어기의 최종 출력이 시간 ts 로 six-step 운전에서 이전 벡터에서 다음 벡터로 
절환하는데 필요한 절대시간이다. 디지털 제어기는 고정된 시간 간격으로 
동작하는 것이 아니라 이전 샘플링에서 계산된 시간 ts를 기준으로 동작 한다. 
따라서 출력되는 전압벡터와 전류 샘플링 및 디지털 제어기가 동작하는 시간이 
동기화 되어있다. 전압벡터는 직접 인가하는데, 속도가 양일 때 
V1V2…V6V1의 순서로, 속도가 음일 때 V6V5…V1V6의 순서로 
인가한다.  
가변 샘플링 시간과 q축 전류 제어기 출력값과의 관계를 살펴보자. 정지
좌표계 전압 위상각(θs)은 동기좌표계 전압각(θdq)과 회전자각(θr)의 합과 동일





Six-step 운전시 총 6개의 벡터를 사용하고 각 벡터는 π/3 간격을 두고 있기 때문에 
샘플링 시간동안의 정지좌표계 위상각 변화량 Δθs은 π/3이다. 샘플링간의 
회전각 변화량 Δθr은 회전자 각속도(ωr)와 샘플링 시점의 시간차 Δt 의 곱과 같다. 
따라서 Δθdq는 다음과 같다.  
 
trdq   3/ . 
(2.45) 
여기서 Δt는 이전 샘플링에서 구한 ts 이므로 이를 정리하면 다음과 같다. 
 
  rdqst  /3/  . (2.46) 
따라서 전류 제어기 출력이 
*
dq 일 때 샘플링 주기에 대한 지령값을 수식(2.46)로





(나) 시스템 모델링 
이 방법은 항상 six-step운전을 유지하기 때문에 출력되는 전압을 2Vdc/π로 
고정한 상황에서, 인가되는 six-step 전압벡터의 위상각을 제어하는 방식이다. 
그림 2.30처럼 어떤 전압벡터( rqs
r


















Vmag는 전압 크기로 six-step운전시 Vmag = 2Vdc/π 이다. 
영구자석 동기전동기 전압방정식 (2.20)에서 저항에 의한 전압강하 성분이 
작아 무시 가능하고 전류변화가 없는 정상상태라고 가정하면, 동기좌표계 dq축 




























































만약 Vmag가 고정된 상황에서 전압각이 0° 이상 180° 이하이면, θdq 증가시 토크가 
증가하고, θdq 감소시 토크가 감소한다. 반대로 전압각이 -180° 이상 0° 이하이면, 
θdq 증가시 토크가 감소하고, θdq 감소시 토크가 증가한다.  
수식(2.49)의 eT 와 θdq의 관계는 비선형으로 제어기 설계시 선형화를 통한 
분석이 필요하게 된다. 먼저 소신호 분석을 위해 인가된 전압 Vdq를 1차 선형화 
할 수 있다. 변수 x와 y를 가지는 함수 f(x,y)의 테일러 시리즈는 다음과 같다. 
 
       































































이를 이용하여 수식(2.20)과 (2.47)로부터 Vm0, θdq0 지점에서 선형화된 전압



















여기서 수식(2.50)의 1차 항까지만 나타냈다. ΔVmag는 전압크기 변화량으로 
Vmag - Vm0와 같고, Δθdq 는 전압각 변화량으로 θdq - θdq0 와 같다. dq축 전압 변화량 
r
dsv  과 
r













ds vvvvvv 00 ,  , 
(2.52) 


















































 또한 동기좌표계 전압 방정식 (2.20)에서 ( rdsi 0 , 
r
qsi 0 ) 지점의 소신호 등가 모델을 























































































































ds ii 0 의 관계식을 가지고, 
r
qsi 은 q축 전류 
변화량으로 rqs
r
qs ii 0 의 관계식을 가진다. 여기서, 속도의 변화량은 작다고 가정
하였다. 따라서 수식(2.53)를 (2.54)에 대입하여 전류변화량을 전압크기 변화량과 







































































































Six-step 운전으로 인해 전압의 크기 변화량이 0이므로 각 변화량에 대한 d축과 
q축의 전류변화량은 다음과 같이 나타낼 수 있다. 
 
 











































(다) closed loop 제어기 설계 





dqs tisi / . 
(2.58) 
여기서 정상상태에서는 샘플링 간격 ts 는 (π/3)/ r 이므로, 이를 수식(2.56)와 
(2.57)에 적용하면, Δθdq에대한 rdsi 와
r
qsi 의 전달함수를 아래와 같다. 
 
 












































만약 비례 적분 제어기 Kp+Ki/s를 이용하여 q축 전류를 제어 할 경우 q축 전류 


















































































































































































































또한 전류 rqsi 에 대한 
r
dsi 의 전달함수는 수식(2.59)과 (2.60)으로부터 구할 수 


























이를 수식(2.65)에 곱하면, *rqsi 에대한 
r



















































































































































































































수식(2.61)와 (2.63)을 보면, 분모의 계수가 동일하다. 따라서 q축 전류제어기 
설계를 통해 안정적인 원하는 동특성의 q축 전류를 얻는다면, d축 전류 또한 
안정도를 보장할 수 있다.  
 
q축 전류제어기 설계를 위해 극점-영점맵을 사용할 수 있다. 먼저, 수식(2.61)의 
비례 제어기 이득 Kp와 적분제어기 이득 Ki를 조절하여 시스템의 극점이 s평면의 
좌반면에 존재하도록 제어기 이득을 설계한다. 그림 2.31은 q축 전류 전달함수의 
극점의 위치를 나타낸 그림이다. Kp는 0.05로 고정하고, Ki를 0에서 350까지 
증가 시켰을 때 극점의 이동을 나타냈다. 여기서 ωr은 2π×502 rad/s 이고, θdq는 
105°인 동작지점으로 가정하였다. Ki 가 280이상일 때 극점이 s평면의 우반면에 
존재하기 때문에 시스템이 불안정해지게 된다. 시스템 극점은 ωr와 θdq에 따라  
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실수축 (Hz)  
그림 2.31 q축 전류제어 폐루프의 극점 (Kp=0.05) 
 
달라지기 때문에 속도에 따른 제어기 이득변화나 목표로 하는 운전영역에서 
시스템이 안정적일 수 있도록 제어기 이득값을 설정 해야한다. 
그림 2.32는 약자속 운전영역에서 가변 샘플링을 이용한 six-step 운전을 
구현하였을 때의 dq축 전류 및 출력 토크파형이다. 전동기의 기본파 주파수는 
502Hz로 계속 six-step을 유지하고 있기 때문에 평균 스위칭 주파수는 기본파 
주파수와 동일한 502Hz이다. 샘플링은 각 섹터당 한번씩 이루어 지고 있으므로 
Ns는 1.0이다. 순시적인 전류와 토크에 기본파 6배의 맥동 성분 이외의 다른 맥동 
성분은 존재하지 않는다. 동일한 조건에서 고정 샘플링을 이용하여 six-step운전을 
구현한 그림 2.12의 상전류 및 토크 파형보다 적은 전류 및 토크 리플을 가지는 


















































그림 2.32 약자속운전 영역에서의 가변 샘플링 운전 (Ns=1.0) 
 
그림 2.33은 과도조건과 정상상태 조건에서의 dq축 전류 파형을 확대한 
그림이다. 부하토크가 줄어드는 (가) 구간에서도 계속 six-step을 유지하고 있다. 
기존의 고정 샘플링을 사용한 six-step 운전에서는 Mv가 1이하의 전압을 합성
하여 순간적인 스위칭 손실 증가가 예상 된다 하지만, 가변 샘플링 six-step의 
경우 항상 six-step의 스위칭을 유지하여 스위칭 횟수의 증가 없이도 비슷한 
과도 응답성을 가진다는 것을 확인 할 수 있다. (나) 구간은 정상상태 파형이다. 
기본파 주파수 6배의 맥동 성분이 외의 다른 추가적인 맥동이 존재하지 않는데 








































































(나) 정상상태 확대 파형 (0.400~0.430s) 




이 가변 샘플링을 이용한 six-step 운전 방식에서는 동기화된 샘플링 및 
전압을 출력하기 때문에 서브 하모닉스가 없다. 따라서 Ns가 낮은 조건에서 
매우 뛰어난 성능을 보여 준다. 하지만 이 방식은 출력 전압을 six-step으로 
고정해 두었기 때문에 약자속 운전이 필요없는 운전조건에서는 d축에 양의 
전류를 인가하여 자속을 증가 시켜야 운전이 가능하게 된다. 이는 단순히 
출력전압의 크기를 Mv=1 이 유지되도록 하고 토크에는 기여하지 못하는 성분
이기 때문에 추가적인 도통손실을 유발하게 된다. 또한 Mf가 상대적으로 큰 




2.5 예측제어기를 이용한 전동기 구동 
본 절에서는 최적제어기법 중 하나인 모델 예측 제어(MPC: Model Predictive 
Control)를 이용한 전동기 구동 방법에 대해 살펴본다 [26]. 
 
2.5.1 고정된 샘플링 주기를 가지는 전류 예측 제어기 
모델 예측 제어기는 비선형적인 시스템을 직접 제어 할 수 있고, 다변수 시
스템을 단일 제어기를 이용하여 제어할 수 있다[30]-[31]. 또한 목적함수(cost 
function)의 설정을 통해 유연한 조절이 가능하다. 변수에 대한 미래값의 정확한 
예측을 위해서는 수평(Horizon)방향으로의 여러 샘플링 주기에 대한 예측이 
필요하다. 하지만 모델 예측 제어기에서 Quadratic Programming (QP) 문제를 
최적화 하는데 어려움이 존재한다[64]-[65]. 즉, 변수에 대한 목적함수 수식을 
유도하고 해를 과정이 매우 복잡하다는 단점이 있다. 부분 선형 근사를 통해 
해를 구하는 방법이 적용될 수 있지만, 수평방향의 예측 샘플링 개수를 늘릴 때 
출력 가능한 조합이 지수적으로 증가하기 때문에 계산량이 급격히 증가하게 
된다[64].  
일반적인 모델 예측 제어기에서 예측하는 상태변수로 다양한 값을 선정할 
수 있는데, 전동기 제어에서는 상태변수로 토크, 자속, 또는 전류를 주로 사용
하며[26], [66], 전류를 상태변수로 하는 모델 예측 제어는 전류 예측 제어
(current predictive control)라고 부른다[67]. 전류 예측 제어기는 2.2.1절의 전류 
제어기와 PWM 전압 합성부로 이루어진 시스템에서 전류 제어기 부분만 전류 
예측 제어기로 대체되는 간접 모델 예측 제어(Indirect Predictive Control)방식 
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[64]과 PWM 전압 합성부 없이 예측 제어가 출력전압 벡터를 직접 결정하는 
직접 모델 예측 제어(Direct Predictive Control)방식이 있다[65], [68]-[69].  
간접 예측 제어 방식에서 부분적 근사와 search tree를 적용해 계산량을 줄이기 
위한 연구가 진행 되었으나 여전히 많은 계산량과 PWM 전압 합성부가 필요
하다는 단점이 있다[67]. 직접 예측제어기 방식은 전류제어와 PWM 전압 합성
부를 따로 분리하지 않고 한번의 계산과정을 통해 출력전압을 결정할 수 있다. 
즉, 유한개의 전압벡터 중 최적의 전압벡터를 직접 선택하기 때문에 전압합성
부분이 불필요하다. 여기서도 수평방향의 예측을 여러 주기를 실시할 수 있으나 
계산량이 많이지기 때문에, 한 샘플링 주기에 대한 예측을 실시하는 방법이 
주로 많이 사용된다[26]. 이러한 유한개의 전압벡터에 대한 한 샘플링 주기 
이후의 전류를 예측하여 인가해주는 방법을 ‘유한 제어요소 - 전류 예측 제어기 
(FCS-MPC: Finite Control Set – Model Predictive Control’ 혹은 ‘One-step 전류예측 
제어기’ 이라고 부른다[26], [66].  
 
(가) 유한 제어요소 - 전류예측 제어기 
유한 제어요소 - 전류예측 제어기의 구조는 그림 2.34와 같다[67]. 먼저 
전류지령  ki rdq
* 을 상위 제어기로부터 얻고, 샘플링을 통해 부하 전류값  ki rdq 을 
얻는다. 샘플링된 전류에서 전압벡터 인가시 고정된 샘플링 시간 Tsamp 이후의 
전류값  1ki rdq 을 전동기 모델로부터 예측하게 된다. 그림 2.34처럼 2레벨 3상 
인버터를 사용하는 경우 V0~V7가 인가 되었을 때의 다음 샘플링에서의 전류값 
8개를 예측한다. 이렇게 예측된 전류값들로부터 목적함수가 최소가 되는 최적의 
















그림 2.34 유한 제어요소 – 전류예측 제어기의 구조 
 
고정된 샘플링 시간 이후의 부하전류를 추정하기 위해서는 전동기에 대한 
이산시간 모델이 필요하다. 샘플링 시간 Tsamp 동안의 전류변화량이 다음 같을 
경우, 
 















전압방정식 (2.20)에서 Ls = Ld = Lq이면, 다음 샘플링 k+1에서의 전류값은 다음과 
같은 간략화된 수식으로 표현이 가능하다. 
 













여기서  1kV rdqs 과  1ke
r
dqs 는 다음 샘플링 k+1에서의 동기좌표계 인버터 출력 
전압과 역기전력 전압이다. 역기전력 전압은 속도에 비례하는 값으로 Tsamp 
동안의 변화량은 매우 작기 때문에, 다음 샘플링 k+1에서의 역기전력 전압 
 1kerdqs 은 현재 샘플링 k의 전류로부터 추정한 역기전력 전압  ke
r
dqs
ˆ 과 같다고 
생각할 수 있으며 이는 아래와 같다. 
 

















따라서 수식 (2.65)와 (2.66)으로부터 8개에 대한 다음 샘플링 k+1에서의 전류
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값을 예측 할 수 있다.  
다음 샘플링 k+1에서의 전류의 지령값은 현재 샘플링 k에서의 전류지령값과 
동일하다고 생각하거나, 이전 샘플링에서의 전류 지령값에서부터 2차 보간법을 
적용하여 추정된 값을 사용할 수 있으며, 이는 아래와 같다[67]. 
 








다음 샘플링 k+1에서의 최적 전압벡터를 선정하기 위해 다음과 같이 dq축 
전류오차를 고려한 목적함수를 사용할 수 있다. 
 








따라서 8개의 전압벡터중 목적함수가 최소가 되는 전압벡터를 선정하여 최종
적으로 인가해 주게 된다. 목적함수는 dq축 전류추정에 대한 에러뿐만 아니라, 
스위칭 횟수를 줄이거나, 3레벨 인버터 구조에서 직류단 전압의 균형제어 등을 
고려하는 요소를 포함하여 설정해 줄 수도 있다[66]. 
전류 예측 제어기를 사용할 경우의 최대 스위칭 주파수는 고정된 샘플링 
주파수의 절반 이하로 제한되지만, 매 샘플링 마다 스위칭이 발생 하지 않을 
수도 있기 때문에 더 낮은 스위칭 주파수를 가진다. 또한 합성된 전압의 고조파 
분포는 전동기 운전 조건에 따라 달라지게 되며, 전동기의 파라미터는 추정된 
전류의 정확도에 크게 영향을 미치기 때문에 정확한 값 추정이 필요하다[67].  
전류 예측 제어기는 과도상태 전류응답이 빠르다는 장점이 있지만, 추정된 
인덕턴스 값이 실제값보다 작을 경우 전류추정에 대한 동특성이 느려지게 된다. 
정상상태 전류의 THD 특성이 SVPWM 전압합성시 전류의 THD 특성보다 좋
기 위해서는 여러 샘플링 주기에 대한 수평방향 예측이 필요하지만, 계산량이 
급격이 증가한다는 단점이 존재한다[69]. 
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2.5.2 히스테리시스 기반의 모델 예측제어기 
히스테리시스(Hysteresis)를 기반으로 한 모델 예측제어기는 측정된 변수가 
설정된 히스테리시스 대역내에 존재하도록 하는 방식이다[17], [70], [71]. 전류를 
예측하는 히스테리시스 기반 전류예측 제어기의 구조는 일반적인 히스테리시스 
전류 제어기 방식과 유사하나 스위칭 상태 선택시 전류예측 값을 바탕으로 
스위칭을 선택하여 제어성능을 향상시킨 것이 특징이다.  
히스테리시스 기반 전류예측 제어기의 구조는 그림 2.35와 같으며, *rdqi 는 
전류지령벡터, rdqi 는 측정된 실제전류벡터, 
r
dqi 는 전류지령벡터와 실제 전류
벡터 사이의 차를 뜻한다. 시스템은 rdqi 를 높은 샘플링 주기로 계속 반복해서 
체크하는데, 정해진 크기에 도달할 경우 새로운 전압벡터를 인가하게 된다. 
그림 2.36는 rdqi 와 
*r
dqi 를 도시한 그림으로, 
r
dqi 가 정해진 크기에 도달했을 경우 
*r
dqi 가 히스테리시스 밴드에 존재하게 된다. 전동기 전압방정식 (2.20)과 같은 
전동기 모델로부터 2레벨 인버터에서 출력 가능한 8개의 전압벡터 V0~V7 인가시 






































그림 2.36 히스테리시스 기반 예측 제어기에서 전류지령과 전류벡터 
 
전류지령 방향과 가장 근접하거나 전류에러 값을 최소로하는 전압벡터를 선정
한다. 경우에 따라서는 스위칭 주파수를 줄이기 위해서 인접한 전압벡터를 
선택하게끔 할 수도 있지만 과도 지령변화 시에는 가장 짧은 시간 이내에 
히스테리시스 경계내로 도달할 수 있는 전압벡터를 선정한다. 
전류벡터가 히스테리시스 경계를 벗어나지 않게 하기 위해 전류벡터 및 
전류지령 벡터, 역기전력값은 추정한 값을 주로 사용한다. 따라서 히스테리시스 
경계에서 이전 샘플링에서 구한 최적벡터 인가하고, 다음 히스테리시스 경계에 
도달하기 이전에 다음의 최적벡터를 결정한다. 여기서 최적벡터가 인가된 이후 
다음 경계에 도달하기까지 걸리는 시간 또한 미리 계산하기 때문에 실제로 전류
벡터가 히스테리시스 경계에 도달하기 이전에 새로운 전압지령 벡터를 인가한다. 
따라서 실제 전류벡터가 히스테리시스 경계를 벗어나지 않도록 유지할 수 있다.  
하지만 추정된 파라미터값과 실제 파라미터 값이 다를 경우 추정된 전류벡
터와 실제 전류벡터 사이에 에러가 존재하게 되어 예측값이 부정확하게 되고 
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경우에 따라서는 히스테리시스 경계를 벗어 날 수도 있다. 그림 2.36에서는 
히스테리시스 경계를 원으로 나타냈지만, 스위칭 주파수를 좀 더 줄이고자 
전동기의 회전자 자속의 dq축 방향으로 존재하는 직사각형의 히스테리시스 
밴드를 사용할 수도 있다. 이러한 직사각형 밴드는 Mv가 클 때 유리하며, 최대 
six-step까지 확장 가능하다[24]. 또한 히스테리시스 기반 모델 예측제어기 
방식에서 전류변수 대신 토크와 자속의 변수가 히스테리시스 대역 이내에 
존재하도록 하는 히스테리시스 기반의 직접 토크 제어(Direct Torque Control) 
방식이 사용되기도 한다[72]. 
히스테리시스 기반의 예측제어기 방법은 낮은 스위칭 주파수 조건에서 
빠른 과도상태 응답성을 얻을 수 있는 장점이 있다. 하지만 스위칭 주파수가 
고정되어 있지 못하고 정상상태 응답이 나쁘며, 시스템 파라미터를 사용하기 





2.6 기존 방식의 한계 
앞서 서술한 바와 같이 전압 변조지수가 낮은 조건에서는, 고정 샘플링 및 
출력전압의 기본파 주파수와 동기화 되지 못한 전압합성방법을 이용하여 전동
기를 구동할 경우 여러 어려움에 직면한다. 먼저, Mv가 선형변조영역인 0.9069
보다 낮은 상황에서도 Mf가 낮은 경우, 합성된 전압에 기본파 성분 이외에 
기본파 주파수 주변의 서프하모닉 주파수 성분이 발생하였다. 이러한 조건에서 
전동기를 구동할 경우 추가적인 주파수 성분 전류가 흐르게 되고, 추가적인 
맥동 토크를 유발하는 문제가 생겼다. 특히, 기본파 주파수와 동기화 되지 못한 
샘플링 조건에서 six-step운전 할 경우 6고조파 이외의 맥동전류 및 맥동토크가 
발생하였다.  
이를 해결하기 위해서는 기본파 주파수의 정수배를 가지는 스위칭 펄스 수 
혹은 스위칭 주파수를 가지는 동기 PWM방법이 제안되었다. 낮은 스위칭 주
파수를 가지는 동기 PWM방법이 오래 전부터 연구되어 왔으나 V/F와 같이 속
도에 따라 전압지령을 직접 인가하는 개루프 전동기 제어 방식에 제한적으로 
적용되었다.  
최적 스위칭 펄스 인가 방식을 통해 개루프 전동기 구동 및 빠른 동특성을 
가지는 전동기 구동방식이 제안되기도 하였다. 정상상태시 최적의 펄스패턴을 
사용하기 때문에 낮은 상전류 THD값을 가지지만, 최적 펄스 패턴을 오프라인
으로 계산해야하고, 마이크로 프로세서 내의 큰 저장공간이 필요하다. 또한, 
수 많은 추정기 및 제어기로 인해의 구조가 매우 복잡하다. 따라서 대용량 
전동기 구동 시스템처럼 저속 대용량 인버터분야에 적용할 수 있으나, 많은 
계산량과 방대한 오프라인 데이터로 인해 고속 운전 시스템에 적용이 어렵다. 
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가변 샘플링을 이용해 합성된 전압의 기본파 주파수와 동기화된 샘플링 주
파수로 전동기를 구동하는 six-step 운전 방식이 제안되었다. six-step 운전시 
비동기화된 샘플링 주파수로 인해 발생하는 큰 전류맥동 및 토크 맥동을 없앨 
수 있었고 그 시스템의 구도 또한 간단하여 쉽게 적용할 수 있다는 장점이 
있다. 하지만, 출력되는 전압의 크기를 조절 할 수 없고, 약자속 운전이 필요 
없는 정토크 영역에서 운전이 제한된다.  
전류 예측 제어기를 이용한 제어방식 또한 낮은 주파수 변조지수를 가지는 
조건에서 적용할 수 있는 방법이 제안되기도 하였다. 전류지령 변경시 오차를 
가장 빠른 시간내에 오차를 최소로 만들수 있는 전압을 선택하기 때문에 과도
상태 전류응답이 빠르다. 하지만, 제정수 오차시 전류추정 성능이 감소하고 
여러 샘플링 주기의 예측을 하지 않을경우 정상상태에서 전류 THD가 나쁘다는 
단점이 있다.  
이러한 한계를 해결하고자 정상상태 전류 THD및 과도상태 특성을 유지하
면서 six-step 운전을 포함한 모든 속도영역에서 적용 가능한 가변 샘플링을 
이용한 동기 PWM방법을 제안한다. 이 방법은 전류제어부분과 전압합성을 
따로 분리해서 고려할 수 있기 때문에 기존의 전동기 구동 방식을 바로 적용할 
수 있다. 또한 방대한 양의 오프라인 계산이 필요없고 제어기 또한 간단하기 





제 3 장 동기 PWM을 통해 합성된 전압 
본 장에서는 앞장에서 소개된 동기 PWM을 통해 합성된 전압을 평균전압 
합성관점에서 새롭게 분석한다. 3.1에서는 주어진 샘플링 주기동안 전압벡터 
인가순서에 따른 동기좌표계 평균전압 수식을 구하고, 3.2절에서는 일반화된 
전압크기 수식을 바탕으로 샘플링 위치별 최대 합성 가능한 전압의 크기에 
대해 분석한다. 3.3절에서는 샘플링 개수에 따른 합성 가능한 전압합성 방법을 
비교해 보고, 3.4절에서는 가변 샘플링 주기에 따른 전압크기 변동에 대한 영
향을 분석한다.  
 
3.1 합성된 전압의 동기좌표계 평균값 
교류 전동기의 정지좌표계 전압방정식에서는 인덕턴스 및 속도에 의한 
역기전력항이 회전자 위치에 대한 함수로 나타난다. 하지만 동기좌표계 전압 
방정식을 사용할 경우 인덕턴스와 역기전력항은 더 이상 위치에 대한 함수가 
아닌 일정크기의 상수의 값으로 표현된다. 따라서 시스템 제어기 설계시 동기
좌표계 전압방정식을 사용 할 경우 좀더 쉽게 시스템을 해석할 수 있다. 유사
하게, 인버터에서 합성된 전압은 정지좌표계에서 맥동하는 교류성분의 값을 
가지지만, 회전자 동기좌표계로 변환된 전압으로 분석할 경우 일정한 크기를 
가지는 직류성분의 값을 가지기 때문에 제어기 설계시 전동기 및 합성된 전압을 
동기좌표계에서 분석하는 것이 편리하다. 따라서 본 절에서는 동기 PWM방식
으로 출력된 정지좌표계 전압을 동기좌표계로 변환하여 그 특성을 분석한다. 
그림 3.1는 기본파 한 주기 동안 섹터 1에 존재하는 유효벡터 V1 또는 V2
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벡터를 계속 인가할 경우, 회전자각(θr)에 따른 순시 동기좌표계 d축과 q축 
전압  r
r
dsv  과  r
r
qsv  을 나타낸 그림이다. 실선은 V1벡터를 인가하였을 때의 
동기좌표계 dq축 전압이고, 점선은 V2벡터를 인가하였을 때의 동기좌표계 dq축 
전압이다. V1과 V2는 고정자각(θs)의 0과 π/3에 항상 고정되어 있기 때문에, 회전자 
위치에 따라 순시적인 동기좌표계 전압값이 달아진다. 다른 전압벡터에 
대해서도 동일하게 생각할 수 있으며, 6개의 전압벡터에 대한 순시 동기좌표계 





































표 3.1 유효벡터의 동기좌표계 d축과 q축 순시전압 표현 
전압벡터 d축 전압 q축 전압 
V1   rdcr
r
ds Vv  cos
3
2
    rdcr
r
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qs Vv  


























qs Vv  
 
(가) 동기좌표계 전압각에 따른 평균 전압 차이 
그림 3.2는 섹터 1의 두 유효 벡터 V1과 V2를 사용하여 전압 벡터 합성시 
동기좌표계 전압각(θdq)에 따른 동기좌표계 d축과 q축 전압을 나타낸다. 
여기서 두 유효벡터 인가 시간이 동등한 조건으로 고정자각 θs=π/6에 존재하는
전압벡터를 합성하고 있다. 여기서, θr의 어느 지점에서 섹터 1의 VX와 VY인 
V1과 V2를 인가 할 것이냐에 따라 평균적인 d축과 q축 전압의 크기 비율이 
달라지게 된다. 그림 3.2(가)처럼 샘플링 주기가 0에서 π/3로 샘플링 중심이 
θr=π/6인 경우, rdsv 는 양의 평균 전압을 
r
qsv 는 0의 평균전압을 합성하며 이때 
θdq는 0이다. 반대로 그림 3.2(나)처럼 샘플링 주기가 -π/2에서 -π/6로 샘플링 
중심이 θr=-π/6인 경우, rdsv 는 0의 평균전압을 
r

































(가) θdq = 0˚ 
회전자각 θr [rad]



























(나) θdq = 90˚ 
그림 3.2 V1과 V2 사용시 동기좌표계 전압각에 따른 dq축 평균전압 
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(가) 유효벡터 순서에 따른 평균 전압 차이 
모든 섹터의 VX와 VY에 적용하여 한 주기 동안의 동기좌표계 전압파형으로 
나타내면, 그림 3.3과 같다. 각 샘플링 주기내에서 두 유효벡터중 VX를 VY 보다 
먼저 인가할 때의 동기좌표계 전압으로, 실선은 동기좌표계 순시전압을 점선은
각 주기 평균 전압을 나타낸다. 각 영벡터를 15°만큼 인가하였을 경우 θdq=0°
에서 평균 d축전압( rdsv )은 0.48, 평균 q축 전압(
r




qsv =0.48이었다. 따라서 θdq조건은 d축과 q축에 인가되는 평균 전압의 
상대크기를 조절할 수 있음을 확인할 수 있다. 
그림 3.4은 각 샘플링 주기 내에서 두 유효벡터 중 VY를 VX 보다 먼저 
인가할 때의 동기좌표계 dq전압 파형이다. 그림 3.3과 동일하게 각 영벡터를 




qsv =0 이었다. 즉 동일한 시간동안 
유효벡터 및 영벡터를 인가하였지만 샘플링 주기동안의 평균전압 크기가 달랐다. 
이는 각 섹터에서 유효벡터 인가시 인가 순서에 따른 합성전압크기에 영향이 
존재함을 뜻한다. 
특히 앞절에서 소개한 낮은 주파수 변조지수의 동기 PWM방법에 따라 구
간별로 선택하는 전압 벡터가 다르며, 영벡터 위치 및 샘플링 주기가 변화
한다. 예를들어 연속 스위칭 방식에서 인가되는 벡터인가 순서조합은 전압 
지령 벡터의 회전방향 순서(정방향)로 벡터를 인가하는 “Zx, X, Y, Zy”과 회전
방향의 반대(역방향)방향으로 인가하는 “Zy, X, Y, Zx”이 존재한다. 불연속 스위칭  
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섹터1 섹터2 섹터3섹터4 섹터5 섹터6
r
vqs¯ 


























































-π/3 0-2π/3-π π/3 2π/3 π
회전자각 θr [rad]
 
(나) θdq = 90˚ 




































-π/3 0-2π/3-π π/3 2π/3 π
회전자각 θr [rad]
 
그림 3.4 VY-VX 순서로 벡터 인가시 합성된 동기좌표계 dq전압(θdq = 0˚) 
 
방식에서 샘플링 마다 사용되는 벡터인가 순서조합은 위의 두 가지 이외에 정
방향으로 인가하는 “Zx, X, Y”, “X, Y, Zy”, 역방향으로 인가하는 “Zy, Y, X”, “Y, X, 
Zx”이 존재한다. 경계 샘플링 방식은 연속 및 불연속 스위칭 방식에서 소개된 
벡터인가순서조합 이외에 “Zx, X, Zx” 또는 “X, Zx, X”이 추가로 존재한다. 따라서 
총 8개의 벡터인가 순서조합이 각각의 주어진 샘플링 주기 동안 어떠한 크기의 
전압을 합성하는지를 살펴본다. 여기서 일반화된 전압크기 수식을 구하여, 낮은 
Mf를 가지는 동기 방법에 적용하고자 한다. 
연속 스위칭 방식과 불연속 스위칭 방식은 섹터당 샘플링이 홀수 번일 때 
가능한 방식이었으며, 비대칭 영벡터 변경방식과 경계 샘플링 방식은 섹터당 
샘플링이 짝수 번일 때 가능한 방식이었다. 하지만 비대칭 영벡터 변경방식은 
유효벡터 인가 횟수를 임의로 변경하고 최종 합성된 전압벡터가 1/4파 대칭이 
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아닌 형태인 방법이다. 비대칭 영벡터 인가방식으로 합성된 상전압은 1/4파 
대칭으로 영벡터 변경방식을 대체 가능한 방식이기 때문에 본 논문의 분석에서는 
제외하였다.  
 
3.1.1 연속 및 불연속 스위칭 방식에서의 위치각 및 유효벡터 
본 절에서는 일반화된 전압크기 수식을 구하기 이전에 전압지령 벡터의 
위치각 및 유효벡터 인가시간에 대한 일반화 수식에 대해 정의한다. 먼저, 
섹터당 샘플링 수가 Ns일 때 전압지령벡터 위치 및 주기를 나타낸 그림3.5에 
도시하였다. 한 샘플링 동안의 정지좌표계 각변화량은 π/(3Ns) 이고, 섹터 내에 











따라서 k번째 전압지령 벡터가 인가되는 샘플링 주기의 경계는 αk-π/(6Ns)와 
αk+π/(6Ns)에 존재하게 된다.  
전압지령 벡터를 합성하기 위해 두 개의 유효벡터와 영벡터를 사용하는데 






















그림 3.6 유효벡터 VX와 VY의 사이각에 대한 상관관계 
 
같은 관계를 가진다. 여기서 전압지령 벡터와 VX벡터 사이각은 αk이고, 전압지령 
벡터와 VY벡터 사이각은 π/3-αk이다. 사인법칙을 적용하여 두 유효 벡터의 크기













































또한 VX벡터 인가시간을 Tx, VY벡터 인가시간을 Ty라고할 때, 두 유효벡터의 





















총 영벡터 인가시간은 샘플링 시간 Ts에서 두 유효벡터 인가시간을 뺀 것과 
같으므로, 수식(3.3)과 (3.4)를 이용하여 총 영벡터 인가시간(Tz)을 Tx의 함수로 
나타내면 아래와 같다. 
 



























































하지만 각 벡터의 인가시간은 전압지령의 회전속도의 함수이기 때문에 속도에 
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무관한 ‘벡터 인가각’을 새롭게 정의할 수 있다. 이 벡터 인가각은 벡터 인가
시간과 전압벡터의 회전속도 ωs를 곱한값으로, VX벡터 인가각 (ϕx)과 VY벡터 























여기서 총 영벡터 인가각을 ϕz라고 할 때, 수식(3.5)로부터 VX벡터 인가각을 아
래와 같이 표현할 수 있다. 
 
 




































































표 3.1에 정리된 동기좌표계 dq축 순시전압 표현으로부터, 일반화된 섹터
에서의 유효 전압 벡터 VX의 동기좌표계 dq축 순시전압 rqX
r
dX vv , 과 유효벡터 
VY의 동기좌표계 dq축 순시전압 rqY
r





















































































여기서 nsec은 섹터번호이다. 이를 바탕으로 다음절에서는 벡터 인가 방향에 




3.1.2 연속 스위칭 - 정방향 벡터인가 순서조합 “ZX, X, Y, ZY” 
그림 3.7은 “ZX, X, Y, ZY”의 벡터인가 순서조합으로 정지좌표계에서 합성된 k
번째 전압지령 벡터를 동기좌표계 d축과 q축 순시전압 파형이다. 샘플링 주기
내에 유효벡터 X를 먼저 인가하며, ϕx동안 동기좌표계 d축 순시전압은 
  3/1cos3/2 sec   nV rdc 이고, q축 순시전압은   3/1sin3/2 sec   nV rdc 이다. 
이후 유효벡터 Y를 ϕy동안 인가하며, 이때 동기좌표계 d축 순시전압은 
 3/cos3/2 sec nV rdc  이고, q축 순시전압은  3/sin3/2 sec nV rdc  이다. k번째 
전압지령 벡터의 동기좌표계 전압각은 dqk   이기 때문에 샘플링 주기 시작
점은 dqsk N   )6/( 이고, 샘플링 주기 끝점은 dqsk N   )6/( 이다.  
합성된 순시 전압을 한주기 동안 적분하고 이를 샘플링 주기로 나누어 dq축 































































































































































































































































(가) 동기좌표계 순시 d축전압 




































(k-1)+          π -θdq
nsec-1
3






(나) 동기좌표계 순시 q축전압 

















































































































































































































수식(3.9)과 (3.10)로부터, 샘플링 주기 π/(3Ns)동안 합성된 전압의 평균크기 
magV 를 구하면 아래와 같다. 
 
   

































































수식(3.11)에 (3.7)을 대입하여 합성된 전압의 평균 크기를 ϕz에 대한 함수로 













































































































































3.1.3 연속 스위칭 - 역방향 벡터인가 순서조합 “ZY, Y, X, ZX” 
그림 3.8은 “ZY, Y, X, ZX”의 벡터인가 순서조합으로 정지좌표계에서 합성된 
k번째 전압벡터를 동기좌표계에 나타낸 dq축 순시 전압파형이다. 샘플링 주기
내에서 먼저 유효벡터 Y를 ϕx동안 인가하고, 이후 유효벡터 X를 ϕx동안 인가
한다. 앞 절의 방법과 동일하게 샘플링 주기 동안 d축 전압 평균값( rdsv )을 


































































































































































수식(3.13)과 (3.14)로부터 구한, 샘플링 주기 동안 합성된 전압의 평균크기 
magV 는 아래 수식과 같다. 






















































2 2 . 
  
(3.15) 
정방향 벡터인 “ZX, X, Y, ZY”인가시의 전압크기 수식(3.11)과 역방향 벡터인 
“ZY, Y, X, ZX”인가시의 전압크기 수식을 비교해 보면, 우항 제곱근내의 두번째항인 
sin 제곱내의 부호와 세번째항의 부호가 다르며, 세번째항인 sin 내의 부호가 
다르다. 따라서 수식(3.11)과 (3.15)를 통해 벡터인가 순서에 따라 전압크기가 
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다르다는 것을 확인 할 수있다. 
 
샘플링주기











































(가) 동기좌표계 순시 d축전압 































(k-1)+          π -θdq
nsec-1
3











(나) 동기좌표계 순시 q축전압 
그림 3.8 “ZY, Y, X, ZX” 인가시 k번째 샘플링주기의 동기좌표계 dq축전압  
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3.1.4 불연속 스위칭 - 정방향 벡터인가 순서조합 “ZX, X, Y”, “X, Y, ZY” 
앞절과 동일한 방법으로 불연속 스위칭중 하나인 “ZX,X,Y”의 벡터 인가 순서
조합으로 전압 인가시, rdsv 과
r







































































































































































또한 “X, Y, ZY”의 벡터 인가 순서로 전압 인가시 rdsv 과
r







































































































































































불연속 스위칭-정방향 벡터인가 순서조합인 “ZX, X, Y”과 “X, Y, ZY”의 샘플링 
주기 동안 합성된 전압의 평균크기 magV 는 연속 스위칭-정방향 벡터인가 순서





3.1.5 불연속 스위칭 - 역방향 벡터인가 순서조합 “ZY, Y, X”, “Y, X, ZX” 


































































































































































.  (3.18) 
또한, [Y, X, ZX]의 벡터 인가 순서조합으로 전압합성시, rdsv 과
r

































































































































































불연속 스위칭-정방향 벡터인가 순서조합인 “ZX, X, Y”과 “X, Y, ZY”의 샘플링 
주기 동안 합성된 전압의 평균크기 magV 는 연속 스위칭-역방향 벡터인가 순서
조합인 “ZX,Y,X,ZY”의 전압크기 수식 (3.15)와 동일한 수식으로 유도된다. 즉, 
전압 크기에 대한 수식은 연속 스위칭과 불연속 스위칭에 상관없이 벡터인가 





3.1.6 경계 샘플링 방식 – 경계 벡터인가 순서조합 “ZX, X, ZX” 
그림 3.9은 경계 샘플링 방식에서 섹터당 샘플링 수가 Ns일 때 샘플링 위치 
및 주기를 나타낸 그림이다. 한 샘플링 동안의 정지좌표계 각변화량은 π/(3Ns)로 
연속 및 불연속 스위칭때와 동일 하지만, k번째 전압벡터의 정지좌표계 위치각 











여기서 첫번째 전압벡터의 위치각 α1은 항상 0rad 이다.  
  경계 샘플링 방식에서 k=1인 지점에서는 전압지령 벡터가 섹터에 경계에 
존재하는 경우로 “ZX, X, ZX”또는 “X, ZX, X”의 벡터인가 순서조합을 사용하지만, 
k=≠1인 지점에서는 연속 또는 불연속 스위칭 방식의 벡터인가 순서조합을 
사용하게 된다. 먼저, 전압지령 벡터를 “ZX, X, ZX”의 순서로 합셩할 경우의 동기
좌표계 d축과 q축 순시전압을 그림 3.10에 도시하였다. 이를 바탕으로 샘플링 




















































(가) 동기좌표계 순시 d축전압 




































(나) 동기좌표계 순시 q축전압 
그림 3.10 경계 샘플링 방식에서 “ZX, X, ZX” 인가시 동기좌표계 dq축전압  
 




















































































































































































































3.1.7 경계 샘플링 방식 – 경계 벡터인가 순서조합 “X, ZX, X” 
그림3.9에서 샘플링의 경계인 k=1인 지점에서 전압벡터를 “X, ZX, X”의 순서로 
전압 합성시 동기좌표계 d축과 q축 순시전압을 그림 3.11에 도시하였다. 샘플링 



































































































































































+          π - θdq
nsec-1
3











































+          π - θdq
nsec-1
3
ϕz / 2ϕz / 2ϕx / 2
 
(나) 동기좌표계 순시 q축전압 











































































































































































3.1.8 경계 샘플링 방식에서의 연속 및 불연속 스위칭 
그림3.9에서 섹터의 경계가 아닌 k≠1인 지점에서의 전압지령벡터는 연속 및 
불연속 스위칭 방식을 이용해 전압을 합성한다. 하지만 경계 샘플링 방식의 
전압벡터의 위치각과 연속 및 불연속 스위칭 방식의 전압벡터 위치각의 일반화 
수식이 다르므로, 유효벡터의 인가각 비율이 달라지게 된다. 따라서 수식(3.18)을 
적용하여 새롭게 구한 경계 샘플링 시의 VX벡터 인가각은 아래와 같다. 
 
 




































































이를 적용해 연속 및 불연속 스위칭 정방향 전압 합성시 rdsv 과
r
qsv 을 구하면 
그 수식은 조금씩 다르나, 합성된 전압의 평균크기 magV 는 스위칭 벡터 인가 




3.2 샘플링 횟수 별 최대 합성전압 
이번 절에서는 벡터 인가 방향 및 샘플링 횟수 Ns에 따른 최대 합성 가능 
전압크기에 대해 살펴본다. 앞절의 수식에 따르면, 합성된 전압의 크기는 연속 및 
불연속 방법에 상관없이 벡터의 인가 방향에 따른 차이만 존재했다 따라서 
전압벡터 인가 순서에 따른 전압지령벡터의 합성 가능한 최대 전압크기를 
비교해 본다. 
3.2.1 연속 및 불연속 스위칭 방식에서의 최대 합성 전압 
각 샘플링에서 전압을 최대로 합성하는 조건은 샘플링 시간 동안 모두 
유효벡터를 인가할 때로, 전압 크기 수식에서 영벡터 인가각 ϕz이 0rad일때이다. 
수식(3.7)과 (3.11)로부터 연속 및 불연속 스위칭 방식에서 정방향 전압벡터 
인가시 최대 합성 전압(VP_max)은 아래와 같다. 
   
 





















































































































또한, 수식(3.7)과 (3.15)으로부터 연속 및 불연속 스위칭 방식에서 역방향 전압
벡터 인가시 최대 합성 전압(VN_max)은 아래와 같다. 
   
 























































































































이렇게 구한 수식(3.26)과 (3.27)을 바탕으로 연속 및 불연속 스위칭 방식으로 
전압 합성시, Ns와 k에 따른 합성 가능한 최대 전압의 크기를 표 3.2 ~ 3.6에 
정리하였다. Six-step 운전시 합성된 전압의 평균전압 크기 2Vdc/π 대비 상대 
크기를 나타냈다. 여기서 Ns가 홀수인 1,3,5에서는 출력된 전압이 3상 대칭, 
반파대칭, 1/4주기 대칭이나, 짝수인 경우는 3상대칭만 만족한다. 따라서 Ns가 
1이상인 경우 최대 합성전압의 크기가 1보다 클 수 있으며, 최대 1.047까지 
가능하다. 여기서 샘플링 횟수가 작을 때 전압합성 방향에 따른 최대 합성 가능 
전압의 차가 크고, 샘플링 횟수가 클 때는 전압합성 방향에 따른 최대 합성 
가능 전압의 차가 줄어 듦을 확인할 수 있다. 
계속 동일한 방향의 벡터인가 순서를 사용할 경우 샘플링 주기 사이에 추
가적인 스위칭 절환이 발생 할 수 있다. 예를 들어 V0에서 V7로 혹은 V7에서 
V0으로 변환하는 경우 각 상에 스위칭 절환이 추가로 발생하게 된다. 따라서 
추가적인 스위칭 절환을 막기 위해서는 한 섹터 내에서 정방향 벡터인가 순서와 
역방향 벡터인가 순서를 번갈아 가면서 사용해야 한다. 
예를 들어 Ns=3 조건에서 α1=10° 정방향, α2=30° 역방향, α3=50° 정방향의 벡
터인가 순서조합을 사용 할 경우 각 샘플링 주기동안 합성 가능한 최대 전
압은 각각 0.9864, 0.8567, 0.9864이다. 여기서 모든 샘플링 영역에서 선형적인 
전압을 합성하고자 할 경우, α1과 α3에서 α2=30° 역방향 벡터의 최대합성 가능
전압인 0.8547로 출력전압 크기를 제한해야 한다. 반대로, Ns=3 조건에서 α1=10°
역방향, α2=30° 정방향, α3=50° 역방향의 벡터인가 순서조합을 사용할 경우 
각 샘플링 주기동안 합성 가능한 최대 전압은 각각 0.9348, 0.9479, 0.9348이다. 
여기서는, α2에서 α=10 또는 50° 역방향 벡터의 최대합성 가능전압인 0.9348로 
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표 3.2 연속 및 불연속 스위칭 방식에서 Ns=1일때 최대 합성 전압 
위치각(αk) 30° 
VP_max / (2Vdc/π) 1.000 
VN_max / (2Vdc/π) 0.732 
 
표 3.3 연속 및 불연속 스위칭 방식에서 Ns=2일때 최대 합성 전압 
위치각(αk) 15° 45° 
VP_max / (2Vdc/π) 0.9804 0.9804 
VN_max / (2Vdc/π) 0.8773 0.8773 
 
표 3.4 연속 및 불연속 스위칭 방식에서 Ns=3일때 최대 합성 전압 
위치각(αk) 10° 30° 50° 
VP_max / (2Vdc/π) 0.9864 0.9479 0.9864 
VN_max / (2Vdc/π) 0.9348 0.8567 0.9348 
 
표 3.5 연속 및 불연속 스위칭 방식에서 Ns=4일때 최대 합성 전압 
위치각(αk) 7.5° 22.5° 37.5° 52.5° 
VP_max / (2Vdc/π) 0.9944 0.9443 0.9443 0.9944 
VN_max / (2Vdc/π) 0.9637 0.8800 0.8800 0.9637 
 
표 3.6 연속 및 불연속 스위칭 방식에서 Ns=5일때 최대 합성 전압 
위치각(αk) 6° 18° 30° 42° 54° 
VP_max / (2Vdc/π) 1.0012 0.9487 0.9326 0.9487 1.0012 
VN_max / (2Vdc/π) 0.9809 0.9024 0.8779 0.9024 0.9809 
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출력전압 크기를 제한해야 모든 샘플링 영역에서 선형적인 전압을 합성할 
수 있다. 따라서, Ns가 동일하더라도 벡터인가 순서조합에 따라 선형적으로 
합성할 수 있는 전압의 크기가 달라진다. 
 
3.2.2 경계 샘플링 방식에서의 최대 합성 전압 
   그림 3.9의 경계 샘플링 방식에서 k=1인 섹터 경계의 전압 벡터를 합성하는 




























k≠1인 섹터 내 전압 지령 벡터 중, 정방향 벡터인가 순서조합을 사용할 경우 
최대 합성 전압은 수식(3.11)과 (3.25)로부터 아래와 같이 정리된다. 
   
 





















































































































k≠1인 섹터 내 전압 지령 벡터 중, 역방향 벡터인가 순서조합을 사용할 경우 
최대 합성 전압은 수식(3.15)과 (3.25)으로부터 아래와 같이 정리된다. 
   
 
























































































































이 수식들을 바탕으로 경계샘플링 방식으로 전압 합성시, Ns와 k에 따른 
합성 가능한 최대 전압의 크기를 표 3.7 ~ 3.8에 나타냈다. 여기서 Ns가 짝수인 
2, 4 에서는 출력된 전압이 3상 대칭, 반파대칭, 1/4주기 대칭을 만족한다. α1=0°인 











표 3.7 경계 샘플링 방식에서 Ns=2일때 최대 합성 전압 
위치각(αk) 0° 30° 
VP_max / (2Vdc/π) 
1.0353 
0.9647 
VN_max / (2Vdc/π) 0.8284 
표 3.8 경계 샘플링 방식에서 Ns=4일때 최대 합성 전압 
위치각(αk) 0° 15° 30° 45° 
VP_max / (2Vdc/π) 
1.0442 
0.96232 0.9385 0.9623 
VN_max / (2Vdc/π) 0.9105 0.8701 0.9105 
 
112 
3.3 샘플링 횟수 별 전압 합성 방법 
이번 절에서는 샘플링 횟수 Ns에 따른 합성 가능한 다양한 스위칭 전략을 
소개하고, 삼각파 신호를 이용한 각 방법의 스위칭 신호 인가 방법을 제시한다. 
또한, 합성된 전압크기에 따른 고조파 성분을 분석하고 상전압 WTHD를 바탕으로 
각 방법을 비교한다. 2.3.3절에서 소개된 동기화 PWM의 경우 샘플링 주기 동안 
스위칭 절환 횟수는 3회 이하이고, 각 스위칭 절환 순간 항상 한상의 스위치만 
절환되는 조건을 만족하는 경우로 제한하였다. 또한 합성된 상전압 파형은 
3상 대칭이고 반파대칭을 항상 만족하는 경우만을 나열하였다. 본 절에서는 
반파대칭을 만족하지 못하더라도 3상 대칭 조건을 만족하는 Ns=1,2,3인 낮은 주파
수 변조지수의 동기 PWM방법들의 특성을 함께 비교한다.  
 
3.3.1  Ns=1인 전압 합성 방법 
(가)  연속 스위칭 방법 [30°P] 
Ns=1인 연속 스위칭 방법으로 k=1일때의 전압벡터 위치각은 30°이다. 
여기서 정방향 연속 스위칭인 “ZX, X, Y, ZY”을 사용하여 전압지령 벡터를 합성
하고, 이를 합성하기 위한 삼각파 신호와 전압지령은 그림 3.12과 같다. 여기서 
‘P’는 정방향 벡터인가 순서조합을 뜻한다. 두 영벡터 인가각은 각각 ϕz/2로 
동일한 인가시간을 가지며, 두 유효벡터의 총 인가시간은 샘플링 주기의 가운데 
위치한다. 삼각파 주파수는 기본파 주파수의 3배이며, 전압지령은 0, ±π/3, ±2π/3, π
에서 수정하게 된다. 샘플링은 기본파 한 주기당 3회, 총 펄스수 Psw는 3이다.  
그림 3.13은 ϕz/2가 0에서 π/6 (30°)사이의 값일때, 상전압 파형의 고조파 
크기를 분석한 결과이다. 평균 전압크기는 수식(3.11)로부터 다음과 같이 정리 
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그림 3.13 Ns=1, 연속 스위칭 방법 [30°P] : 고조파 분석 
 
114 
상전압 파형은 반파 대칭이기 때문에 짝수 고조파가 존재하지 않으며, 두배 
스위칭 주파수의 주변대역 고조파 중 하나인 7차 고조파가 상대적으로 큰 값을 
가진다. 여기서 스위칭 주파수의 주변대역 주파인 2, 4 고조파는 반파대칭으로 
존재하지 않음을 알 수 있다. 또한 이 전압방법의 합성 가능한 최대 전압은 1.0
으로 six-step으로의 자연스러운 확장이 가능하다. 수식 (3.31)의 역함수를 구하면 
아래와 같으며, 이는 삼각파를 이용한 전압합성에서 지령생성시 사용될 수 있다. 
















(나)  연속 스위칭 방법 [30°N] 
연속 스위칭 방법[30°P]과 동일한 샘플링 수와 동일한 전압 위치각을 가지
지만, 역방향 연속스위칭인 “ZY, Y, X, ZX”의 벡터인가 순서조합을 사용하는 방식
이다. 이를 합성하기 위한 삼각파 신호와 전압지령은 그림 3.14와 같으며, 여기서 
‘N’은 역방향 벡터인가 순서조합을 뜻한다. 앞선 방법과 동일하게 삼각파 
주파수는 기본파 주파수의 3배이며, 전압지령은 0, ±π/3, ±2π/3, π에서 수정하게 
된다. 기본파 한 주기당 샘플링은 3회, 총 펄스수 Psw는 3이다. 
그림 3.15은 ϕz/2가 0에서 π/6 (30°)사이의 값일때, 상전압 파형의 고조파 크
기를 분석한 결과이다. 전압크기는 수식(3.15)로부터 정리하면 다음과 같으며, 


























두 배 스위칭 주파수의 주변대역 고조파 중 하나인 5차 고조파가 상대적으로 
큰 값을 가지고, 상전압 파형은 반파 대칭이기 때문에 짝수 고조파가 존재하지 
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않지 않는다. 최대 합성가능 전압은 0.7321로 연속 스위칭 방법 [30°P]의 최대 
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그림 3.14 Ns=1, 연속 스위칭 방법 [10°N] : 스위칭 함수 및 상전압 파형 
 
ϕz/2 [deg.] 






































그림 3.15 Ns=1, 연속 스위칭 방법 [10°N] : 고조파 분석 
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(다)  경계 샘플링 방법 [0°B] 
경계 샘플링 방법은 일반적으로 Ns가 짝수인 경우에 적용 가능한 방법이다. 
하지만 순시적인 전압벡터 변환시 두상 이상이 한꺼번에 스위칭 절환이 가능
하다고 한다면, Ns=1인 경우에도 적용 가능하다. Ns=1이기 때문에 매 섹터의 
전압벡터지령 위치각을 섹터의 경계인 0°에 설정하게 된다. 이때 조합 가능한 
벡터인가 순서조합은 “ZX, X, ZX ”와 “ZY, X, ZY ”를 사용하는 방법과 “ZX, X, ZY ”를 
사용하는 방식이 존재 한다. Ns=1인 경계 샘플링 방식의 전압을 합성하기 위한 
삼각파 신호와 전압지령신호는 그림 3.16와 같으며, ‘B’는 경계지점 전압벡터 
합성을 뜻한다. 그림 3.16 (가)는 “ZX, X, ZX ”와 “ZY, X, ZY ”를 사용하는 방법으로 
기본파 주파수의 6배인 삼각파 주파수를 사용하며, 그림 3.16 (나)는 “ZX, X, ZY”를 
사용하는 방법으로 기본파 주파수의 3배인 삼각파 주파수를 사용하는 방식이다. 
두 방식 모두 전압지령을 ±π/6, ±π/2, ±5π/6에서 수정하고 기본파 한 주기당 
샘플링은 3회, 총 펄스 수 Psw는 3이다. 하지만 그림 3.16 (가)의 “ZX, X, ZX ”와 
“ZY, X, ZY ”를 사용하는 방법은 모든 스위칭 펄스가 반주기 이내에 존재하고, 
그림 3.16 (나)는 “ZX, X, ZY”를 사용하는 방법은 스위칭 펄스가 한 주기 내에 
균등하게 존재하는 특징을 가진다. 
그림 3.16는 ϕz/2가 0에서 π/6 (30°)사이의 값일때, 상전압 파형의 고조파 
크기를 분석한 결과이다. 전압크기는 수식 (3.23)로부터 아래와 같이 정리되며, 



















상전압 파형은 반파 대칭이기 때문에 짝수 고조파가 존재 하지 않고, 두 배 
스위칭 주파수의 주변대역 고조파 중 하나인 5차 고조파가 상대적으로 큰 값을 
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가진다.  수식 (3.36)를 통해 구한 ϕz/2는 아래와 같다. 
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(가)  “ZX, X, ZX ”와 “ZY, X, ZY ” 사용시 
-π/2 π/6 π/2 -5π/6 5π/6 
고정자각 (θs) [rad]
-π/6 

































(나)  “ZX, X, ZY ” 사용시 









































그림 3.17 Ns=1, 경계 샘플링 방법 [0°B] : 고주파 분석 
 
(라)  Ns=1인 전압 합성방법의 전고조파 왜곡율(WTHD) 비교 
수식(2.32)를 이용하여 Ns=1의 각 방법으로 합성된 상전압의 가중 전고조파 
왜곡율(VWTHD)을 구하였으며, 그 결과를 그림 3.18에 도시하였다. Ns=1인 3가지 
전압합성 방법 중 연속 스위칭[30°P]방법의 VWTHD가 가장 작았고, 연속 스위칭 



































그림 3.18 Ns=1인 전압 합성방법 사용시 상전압의 가중 전고조파 왜곡율 
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합성 가능한 전압 또한 0.73까지만 가능했지만, 연속 스위칭 방법[30°P]과 경계 
샘플링 방법[0°B]은 최대 합성 가능한 전압은 1.0으로 six-step운전이 가능하다. 
따라서 3가지 방법 모두 기본파 주기당 펄스 수가 3으로 모두 동일하기 때문에 
스위칭 손실이 거의 비슷하다고 가정한다면, Ns=1에서는 VWTHD가 가장 작은 
연속 스위칭 방법[30°P]이 인버터 손실 측면에서 제일 유리한 전압합성 방법
이다. 
 
3.3.2  Ns=2인 전압 합성 방법 
(가) 경계 샘플링 방법 [0°B/30°P] 
Ns=2인 경계 샘플링 방법으로 각 섹터에서의 전압벡터 위치각은 α1 = 0°와 
α2 = 30°이다. k=1인 위치각 0°에서는 “ZX, X, ZX”의 벡터인가 순서조합을 k=2인 
위치각 30°에서는 정방향 연속 스위칭인 “ZX, X, Y, ZY”의 벡터인가 순서조합을 
인가한다. 이를 합성하기 위한 삼각파 신호와 전압지령은 그림 3.19와 같다. 
위치각 0°에서는 기본파 주파수의 12배인 삼각파 주파수를 사용하며, 한 주기의 
삼각파 신호를 사용한다. 위치각 30°에서는 기본파 주파수의 6배인 삼각파 
주파수를 사용하며, 반주기의 증가 또는 감소하는 삼각파 신호를 사용한다. 
위치각이 0°와 30°에 존재하기 때문에, 전압지령은 위치각 사이 지점인 ±π/12, 
±π/4, ±5π/12, ±7π/12, ±3π/4, ±11π/12에서 수정하게 된다. 따라서 기본파 한 주기 
동안 샘플링은 6회, 총 펄스수 Psw는 5이다. 
수식 (3.23)로부터 k=1에서의 영벡터 인가각(ϕz0)에 따른 평균 전압 크기
( 1magV )와 수식(3.11)으로부터 k=2에서의 영벡터 인가각(ϕz30)에 따른 평균전압 
크기( 2magV )를 구하면 각각 아래와 같다. 
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표 3.7에 따르면 α=0°에서 경계벡터 합성시 최대 합성 전압은 1.035인 반면, 
30°에서 정방향 벡터 조합시 최대 합성전압은 0.9647이다. 만약, 매 샘플링마다 















































그림 3.20 Ns=2 경계 샘플링방법 [0°B/30°P] : 고조파 분석 
 
0.9647로 제한할 필요가 있다. 따라서, α1=0°에서의 영벡터 인가시간의 범위는 
0.03643rad < ϕz0<π/6이다. 
그림 3.20는 ϕz30/2가 0부터 π/12 (15°)사이의 값일때의 상전압 파형의 고조파를 
분석한 결과로, ϕz0/2는 α2=30°에서 합성하는 평균전압크기와 동일한 크기의 
전압을 합성하는 영벡터 인가각을 식 3.39으로부터 구한 값을 사용하였다. 
상전압 파형이 반파대칭이기 때문에 짝수 고조파는 존재 하지 않는다. 스위칭 
주파수의 주변대역 고조파인 5차 및 7차 고조파 보다 두 배 스위칭 주파수의 
주변대역 고조파 중 하나인 11차 및 13차 고조파가 상대적으로 큰 값을 가진다.  
 
(나) 연속 스위칭 방법 [15°P/45°N] 
연속 스위칭 방법은 일반적으로 Ns가 홀수인 경우에 적용 가능한 방법이다. 
이는 합성된 상전압 파형이 3상 평형, 반파 대칭, 1/4파 대칭을 모두 만족하기
위해 섹터시작 영벡터와 섹터 마지막 영벡터의 교번이 필요하기 때문이었다. 
만약 합성된 상전압 파형이 반파 대칭이 아니더라도 짝수 고조파가 크지 않다면, 
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전동기 구동시 가능 하므로 Ns=2의 분석에 포함하였다. 실제로 고정 샘플링을 
이용한 SVPWM 전압 합성시 합성전압의 주파수에 따라 섹터당 샘플링 수가 
짝수인 경우도 모두 포함된다. 하지만 짝수 고조파의 크기가 매우 작기 때문에 
그 영향을 무시하고 사용하게 된다. 
k=1인 위치각 15°와 k=2인 위치각 45°에 사용되는 벡터인가 순서조합은 
“ZX, X, Y, ZY”와“ZY, Y, X, ZX”나 “ZY, Y, X, ZX”와“ZX, X, Y, ZY”의 순서로 사용할 수 
있다. 두 위치각에 대한 벡터인가 순서조합은 각 섹터 마다 번갈아 가면서 
적용된다. 1번 섹터부터 “ZX, X, Y, ZY”과 “ZY, Y, X, ZX”의 순서로 전압을 합성하기 
위한 삼각파 신호와 전압지령은 그림 3.21과 같다. 기본파 주파수의 6배인 
삼각파 주파수를 사용하며, 전압 벡터를 15°와 45°에 위치시키기 위해 전압지령은 
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그림 3.21 Ns=2 연속 스위칭 방법 [15°P/45°N] : 스위칭함수 및 상전압 
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샘플링은 6회, 총 펄스 수 Psw는 6개이다. 
정방향 벡터 인가시 전압크기 수식 (3.12)로부터 k=1에서의 영벡터 인가각
(ϕz15)에 따른 평균 전압 크기( 1magV )와 역방향 벡터 인가시 전압크기 수식 
(3.15)으로부터 k=2에서의 영벡터 인가각(ϕz45)에 따른 평균전압 크기( 2magV )를 
구하면 각각 아래와 같다. 
 
   


























































   


























































표 3.3에 따르면 α=15°에서 정방향 벡터 인가시 최대 합성 전압은 0.9804인 
반면, 45°에서 역방향 벡터 인가시 최대 합성전압은 0.8773이다. 만약, 매 샘플링 
마다 동일한 크기의 전압 벡터 합성을 하고자 할 경우, k=1에서의 최대 합성 
전압을 0.8773로 제한할 필요가 있다. 따라서, k=1에서의 영벡터 인가시간의 
범위는 0.05351rad < ϕz15<π/6이다. 수식 (3.42)과 (3.43)의 역함수는 구하기 힘들기 
때문에 참조표를 사용하거나 최대값을 기준으로 선형화된 인가각 지령을 사용할 
수 있다. 
그림 3.22은 ϕz45/2가 0부터 π/12 (15°)사이 값일때, 값일때의 상전압 파형의 
고조파를 분석한 결과로, ϕz15/2는 α2=45°에서 합성하는 평균전압크기와 동일한 


















































그림 3.22 Ns=2 연속 스위칭 방법 [15°P/45°N] : 고조파 분석 
 
값을 사용하였다. 그림 3.21의 상전압 파형이 반파대칭이 아니기 때문에 짝수 
고조파가 존재하며, 두 배 스위칭 주파수의 주변대역 고조파인 11차 및 13차 
고조파가 상대적으로 큰값을 가진다. “ZY, Y, X, ZX”-“ZX, X, Y, ZY”의 순서로 합성시, 
“ZX, X, Y, ZY”-“ZY, Y, X, ZX”의 순서로 합성할 때의 고조파 위상이 서로 다르지만 
그 크기는 동일하다.  
 
(다)  Ns=2인 전압 합성방법의 전고조파 왜곡율(WTHD) 비교 
수식 (2.32)를 이용하여 앞서 소개된 Ns=2인 전압 합성방법으로 합성된 
상전압의 VWTHD를 구하였으며, 그 결과를 그림 3.22에 도시하였다. 경계 샘플링 
방식[0°B/30°P]에서 사용되는 기본파 한주기당 펄스수가 연속 스위칭 방법
[15°P/45°N]에서의 펄스수 보다 더 작음에도 불구하고 VWTHD가 더 작았다. 이
는 연속 스위칭 방법[15°P/45°N]의 낮은 차수의 짝수 고조파 크기가 상대적으로 
크기 때문에 VWTHD를 상대적으로 키웠기 때문이다. 또한 연속 스위칭 방법







































그림 3.23 Ns=2인 전압 합성방법 사용시 상전압의 가중 전고조파 왜곡율 
 
합성가능한 최대전압은 0.965보다 더 컸다. 따라서 Ns=2에서는 경계 샘플링방법
[0°B/ 30°P]이 인버터 손실 측면에서 더 유리한 전압합성 방법이다. 
 
3.3.3  Ns=3인 전압 합성 방법 
(가) 연속 스위칭 방법 [10°N/30°P/50°N] 
Ns=3인 경계 샘플링 방법으로 각 섹터에서의 전압벡터 위치각은 α1 = 10°, 
α2 = 30°, α3 = 50°이다. k=1과 3인 주기에서는 역방향 연속 스위칭인 “ZY, Y, X, ZX”의 
벡터인가 순서조합을, k=2인 주기에서는 정방향 연속 스위칭인 “ZX, X, Y, ZY”의 
벡터인가 순서조합을 인가한다. 이를 합성하기 위한 삼각파 신호와 전압지령은 
그림 3.24와 같다. 기본파 주파수의 9배인 삼각파 주파수를 사용하며, 전압지
령은 위치각 사이 지점인 0, ±π/9, ±2π/9, ±π/3, ±4π/9, ±5π/9, ±2π/3, ±7π/9, ±8π/9, π에
서 수정하게 된다. 따라서 기본파 한 주기 동안 샘플링은 18회, 총 펄스 수 
Psw는 9개이다. 































































그림 3.24 Ns=3 연속 스위칭 방법 [10°N/30°P/50°N] : 스위칭함수 및 상전압 
 
따른 평균 전압 크기( 1magV )와 k=3에서의 영벡터 인가각(ϕz50)에 따른 평균 전압 
크기( 3magV )를 구하면 각각 아래와 같다. 
 
   
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영벡터 인가각에 따른 수식(3.44)의 우변항 제곱근 안의 cos 함수 값이 (3.45)의 
우변항 제곱근 안의 cos 함수 값과 동일하므로, k=1과 k=3에서의 영벡터 인가각에 
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따른 평균전압 크기의 값은 동일하다. 또한 k=1과 k=3에서 동일한 전압 크기를 
합성할 때, 수식(3.3)으로부터 ϕx10 = ϕy50, ϕy10 = ϕx50임을 알 수 있다. 정방향 벡터 
인가시 전압크기 수식(3.11)으로부터 k=2에서의 영벡터 인가각(ϕz30)에 따른 



























표 3.4에 따르면 α=10°과 50°에서 역방향 벡터 인가시 최대 합성 전압은 
0.9348인 반면, 30°에서 정방향 벡터 인가시 최대 합성전압은 0.9479이다. 만약, 
매 샘플링 마다 동일한 크기의 전압 벡터 합성을 하고자 할 경우, k=2에서의 
최대 합성 전압을 0.9348로 제한할 필요가 있다. 따라서, k=2에서의 영벡터 
인가시간의 범위는 0.00463rad < ϕz30 < π/9이다. 따라서 수식 (3.46)의 역함수를 




















수식 (3.44)과 (3.45)의 역함수는 구하기 힘들기 때문에 k=1 과 k=3인 10°과 
50°에서의 영벡터 인가각은 참조표를 사용하거나 최대값을 기준으로 선형화된 
값을 사용 할 수 있다. 
그림 3.25는 매 샘플링시 동일한 크기의 전압이 나오도록 영벡터 인가 
시간을 조절 했을 경우의 상전압 파형의 고조파 분석 결과이다. ϕz10/2가 0부터 
π/18 (10°)로 변할 때 ϕz30/2는 수식(3.47)로부터 구한 값을 사용하였다. 상전압 
파형이 반파대칭이기 때문에 짝수 고조파는 존재 하지 않으며, 모든 구간에서 











































그림 3.25 Ns=3 연속 스위칭 방법 [10°N/30°P /50°N] : 고조파 분석 
 
 
   (나) 연속 스위칭 방법 [10°P/30°N/50°P] 
이 방법은 연속 스위칭 방법 [10°N/30°P/50°N]에서 벡터 인가 방향이 다른 
방법으로, k=1과 3의 전압지령벡터에서는 정방향 연속 스위칭인 “ZX, X, Y, ZY”의 
벡터인가 순서조합을 k=2인 주기에서는 역방향 연속 스위칭인 “ZY, Y, X, ZX”의 
벡터인가 순서조합을 인가하는 방식이다. 이를 합성하기 위한 삼각파 신호와 
전압지령은 그림 3.26과 같다. 이 방법은 삼각파 주파수, 전압지령 수정 위치등이  
연속 스위칭 방법 [10°N/30°P/50°N]의 것과 동일하나 삼각파 신호의 위상은 180° 
차이가 난다. 기본파 한 주기당 샘플링은 18회, 총 펄스수 Psw는 9개 이다.  
정방향 벡터 인가시 전압크기 수식 (3.12)로부터 k=1에서의 영벡터 인가각
(ϕz10)에 따른 평균 전압 크기( 1magV )와 k=3에서의 영벡터 인가각(ϕz50)에 따른 






























































그림 3.26 Ns=3 연속 스위칭 방법 [10°P/30°N/50°P] : 스위칭함수 및 상전압 
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위 수식에서 동일한 전압크기를 합성하기 위한 영벡터 인가각은 ϕz10=ϕz50이다.  
역방향 벡터 인가시 전압크기 수식 (3.15)으로부터 k=2에서의 영벡터 인가각




























표 3.4에 따르면 10°과 50°에서 정방향 벡터 인가시 최대 합성 전압은 
0.9864이지만, 30°에서 역방향 벡터 인가시 최대 합성전압은 0.8567이다. 매 
샘플링 마다 동일한 크기의 전압 벡터 합성을 하고자 할 경우, k=1 과 k=3에서의 
최대 합성 전압을 0.8567로 제한할 필요가 있다. 따라서, k=1과 k=3에서의 영벡터 
인가각의 범위는 0.03019rad< ϕz10/50<π/9이다. 수식 (3.48)과 (3.49)의 역함수는 
구하기 힘들기 때문에 참조표를 사용하거나 최대값을 기준으로 선형화된























그림 3.27는 ϕz30/2가 0부터 π/18 (10°)의 값 일때의 상전압 파형의 고조파 
분석 결과이다. 매 샘플링시 동일한 크기의 전압이 나오도록 영벡터 인가 
시간을 조절 하기 위해, ϕz10/2과 ϕz10/2는 수식(3.48)와 (3.49)로부터 미리 구한 값을 
사용하였다. 상전압 파형이 반파대칭이기 때문에 짝수 고조파는 존재하지 않
았다. 하지만 동일한 펄스 수를 가지는 연속 스위칭 방법 [10°N/30°P/50°N]에 








































그림 3.27 Ns=3 연속 스위칭 방법 [10°P/30°N/50°P] : 고조파 분석 
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(다) 불연속 스위칭 방법 [10°P/30°N/50°P] 
이 방법은 연속 스위칭 방법 [10°P/30°N/50°P]과 유사 하지만, k=1과 k=3에서 
정방향 연속 스위칭 대신 정방향 불연속 스위칭 “X, Y, ZY”과 “ZX, X, Y”의 
벡터인가 순서조합을 각각 사용한다. k=2인 주기에서는 동일하게 역방향 연속 
스위칭 조합 “ZY, Y, X, ZX”를 인가하는 방식이다. 이를 합성하기 위한 삼각파 
신호와 전압지령은 그림 3.28과 같다. 연속 스위칭 방법 [10°P/30°N/50°P]와 
삼각파 주파수, 전압지령 수정 위치, 삼각파 신호의 위상 등이 일치한다. 하지만 
불연속 스위칭 동작으로 인해 기본파 한 주기당 샘플링은 18회이지만, 총 
펄스 수 Psw는 7개만 사용한다. 전압크기는 스위칭 패턴에 상관없이 벡터 인가 
방향에 의존하기 때문에, k=1, 2, 3에서의 크기 수식은 연속 스위칭 방법 




























































그림 3.28 Ns=3 불연속 스위칭 방법 [10°P/30°N/50°P] : 스위칭함수 및 상전압 
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그림 3.29은 ϕz30/2가 0부터 π/18 (10°)의 값일 때의 상전압 파형의 고조파 
분석 결과이다. 매 샘플링시 동일한 크기의 전압이 나오도록 영벡터 인가 
시간을 조절하였다. 상전압 파형이 반파대칭이기 때문에 짝수 고조파는 존재
하지 않았다. 연속 스위칭 방법 [10°P/30°N/50°P]에 비해 고조파의 크기가 조금씩 
더 커졌으며, 고조파중 11차 고조파가 가장 컸다. 
연속 스위칭 방법 [10°N/30°P/50°N]의 k=2에서의 최대 합성 가능한 전압이 
크다는 점을 활용하기 위해, k=1과 k=3의 정방향 연속 스위칭 대신 불연속 
스위칭 조합 “Y, X, ZX”과 “ZY, Y, X”를 사용하는 것을 생각 할 수 있다. 하지만 
이 경우 매 섹터 경계에서 유효벡터 변화가 발생하여 오히려 전체적인 스위칭 
횟수 증가를 유발한다.  
 
(라)  Ns=3인 전압 합성방법의 전고조파 왜곡율(WTHD) 비교 
수식 (2.32)를 이용하여 앞서 소개된 Ns=3의 전압 합성방법으로 합성된 






































0 2 3 4 5 61 7 9 108
 




연속 스위칭 방법의 VWTHD은 거의 유사하나 일부 Mv가 큰 지역에서는 연속 
스위칭 방법[10°N/30°P/50°N]의 VWTHD가 더 작았으며, 최대 합성 가능한전압 
또한 0.925로 연속 스위칭 방법[10°P/30°N/50°P]의 0.867보다 더 컸다. 불연속 
스위칭 방법 [10°P/30°N/50°P]은 한 주기 전압 합성시 필요한 펄스수가 7개로 
다른 방법들에 비해 2개가 작았지만 (22%감소), Mv=0.1에서는 불연속 스위칭 
방법[10°P/30°N/50°P]의 VWTHD는 연속 스위칭 방법[10°N/30°P/50°N]의 VWTHD 보다 
74% 증가하였기 때문에 펄스수 감소에 의한 이득을 얻을 수 없었다. 일부 
Mv>0.82의 구간에서 연속 스위칭 방법[10°N/30°P/50°N]의 VWTHD 대비 22%이하로 
증가하였다. 따라서 Ns=3에서는 연속 스위칭 방법[10°N/30°P/50°N]이 인버터 












































그림 3.30 Ns=3인 전압 합성방법 사용시 상전압의 가중 전고조파 왜곡율 
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3.4 샘플링 주기 변화시 합성된 전압 
앞절에서는 샘플링 주기가 고정되어 있는 상황에서 합성된 전압의 평균전압 
크기에 대해 분석해 보았다. 다음장에서는 동기 PWM방법을 closed loop 전류
제어 시스템에 적용하기 위해 가변 샘플링을 이용한 시스템을 제안한다. 하지
만, 이러한 가변 샘플링주기를 가지는 시스템을 적용하기 위해서는 먼저 가변
하는 샘플링 주기가 합성된 전압의 평균전압 크기에 미치는 영향을 살펴볼 필
요가 있다.  
그림 3.31는 Ns=1인 연속 스위칭방식[30°P]으로 전압을 합성하는 상황에서 
동기좌표계 전압각 변화시 상전압 파형 및 동기좌표계 d축과 q축 순시전압을 









π tsamp θs θr 
θdq=120˚   






























t0 t1t-1 t2t-2 t3 t4t-3  
그림 3.31 동기좌표계 전압각 변화에 따른 dq 평균 전압변동 
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가변하여 조절 가능한데 이에 대한 자세한 사항은 4장에서 설명한다. 간략하게 
설명하자면, 샘플링 시간이 (π/3)/ωr 로 일정하게 유지되는 샘플링 구간에서는 
현재 샘플링과 이전 샘플링의 동기좌표계 전압각 차이(Δθdq)가 0으로 θdq는 
일정한 값을 유지한다. 반면 샘플링 시간이 (π/3)/ωr 보다 작거나 큰값을 가지는 
샘플링 구간에서는 Δθdq ≠0이며, θdq는 이전 샘플링에서 변화된 값을 가지게 된다.  
그림 3.31의 경우 t<t0의 구간에서는 샘플링 시간이 (π/3)/ωr로 일정하게 
유지되고 있으며, θdq=90˚이다. 여기서 매 샘플링 주기동안 평균 d축 전압은 0
의 값을, 평균 q축 전압은 양의 값을 유지하고 있다. t0~t1구간에서는 샘플링 
시간이 (π/3)/ωr 보다 작은 시간이 인가되어 Δθdq =30˚이다. t1<t의 구간에서는 
다시 샘플링 시간이 (π/3)/ωr로 일정하게 유지되고 있으며, θdq=120˚이다. d축과 
q축 평균 전압은 원하는 비율로 조정되어 d축 전압은 음의 값을, 평균 q축 
전압은 이전보다 크기가 줄어든 어떤 양의 값 가지게 된다. 여기서, Δθdq =0˚인 
샘플링 주기 동안 원하는 크기와 원하는 동기좌표계 전압각을 가지는 전압을 
합성하지만, Δθdq ≠0˚인 샘플링 주기 동안에는 어떠한 크기 및 위상을 가지는 
평균전압이 합성 되는지에 대한 불확실성이 존재한다.  
 
3.4.1  과도 샘플링 구간에서의 전압크기 수식 
이번 절에서는 Δθdq ≠0˚인 과도 상황에서 샘플링 주기 동안 발생하는 전압 
크기 오차를 분석한다. 정상상태에서 한 샘플링 동안의 정지좌표계 각변화량은 
π/(3Ns)이지만 과도 샘플링 주기에서는 π/(3Ns) - Δθdq이다. 연속 및 불연속 스위칭 
방식에서 k번째 전압벡터가 인가되는 샘플링 주기의 앞쪽 경계는 변화없이 
αk-π/(6Ns) 이지만, 뒤쪽 경계는 αk+π/(6Ns) - Δθdq가 된다. 또한 k번째 전압벡터의 
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Δθdq = 0˚조건에서 전압을 합성하기 위한 전압 지령 인가시, 변경된 주기로 
















































따라서, 수식(3.7)의 VX 벡터 인가각 관계식은 아래와 같이 수정된다.  
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(가) 연속 및 불연속 스위칭 
정방향의 연속 스위칭 방식인 “ZX, X, Y, ZY”의 벡터인가 순서조합에서 가변된 
샘플링 주기로 인해 수정된 k번째 전압벡터의 위치각과 샘플링 경계 고려시, 

















































































































































































































































































































































































































































































































































































반대로 역방향의 연속 스위칭 방식인 “ZY, Y, X, ZX”의 벡터인가 순서조합에서 
가변 샘플링 주기 동안의 d축 전압 평균값( rdsv )과 q축 전압 평균값(
r









































































































































































































 . (3.58) 





















































































불연속 스위칭 방법에서도 가변 샘플링 주기 동안의 d축 및 q축 평균 전압
값을 구할 수 있으며, 위 수식들과 비슷한 형태로 Δθdq 항이 추가된다. 여기서 
가변 샘플링 주기 동안의 전압 크기 수식은 벡터 인가 방향에 따른 연속 스위
칭 방식의 전압 크기 수식(3.57), (3.59)와 동일하게 구해진다.  
 
 (나) 경계 샘플링  
경계 샘플링에서 “ZX, X, ZX”의 벡터인가 순서조합에서 가변 샘플링 주기 
동안의 d축 전압 평균값( rdsv )과 q축 전압 평균값(
r

































































































































































또한, 경계 샘플링에서 “X, ZX, X”의 벡터인가 순서조합에서 가변 샘플링 주기 
동안의 d축 전압 평균값( rdsv )과 q축 전압 평균값(
r



























































































































































































3.4.2  샘플링 수 및 주입 방향에 따른 과도상태 전압 오차  
앞에서 구한 과도상태 오차 수식을 이용하여 Ns와 전압벡터의 인가 방향에 
따른 과도상태 오차의 크기를 비교해 본다. 먼저 표 3.9는 수식(3.57)과 (3.59)




표 3.9 Ns=1에서 전압 합성시 Δθdq에 따른 전압크기(ϕz=π/3×0.2 조건) 
(가) 정방향 벡터 인가시 
 αk =30° 
Δθdq = π/6 0.764 (-3.4%) 
Δθdq = 0 0.791 (0%) 
Δθdq = -π/6 0.806 (+1.9%) 
 
(나) 역방향 벡터 인가시 
 αk =30° 
Δθdq = π/6 0.677 (+9.3%) 
Δθdq = 0 0.619 
Δθdq = -π/6 0.551 (-11.0%) 
 
표 3.10 Ns=3에서 전압 합성시 Δθdq에 따른 전압크기(ϕz=π/9×0.2 조건) 
(가) 정방향 벡터 인가시 
 αk =10° αk =30° αk =50° 
Δθdq = π/18 0.780 (-0.8%) 0.740 (-1.7%) 0.780 (-0.8%) 
Δθdq = 0 0.786 0.752 0.786 
Δθdq = -π/18 0.792 (+0.7%) 0.764 (+1.5%) 0.792 (+0.7%) 
 
(나) 역방향 벡터 인가시 
 αk =10° αk =30° αk =50° 
Δθdq = π/18 0.763 (+1.3%) 0.710 (+2.4%) 0.763 (+1.3%) 
Δθdq = 0 0.753 0.694 0.753 
Δθdq = -π/18 0.742 (-1.5%) 0.677 (-2.5%) 0.742 (-1.5%) 
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인가각은 전체 주기의 20%인 π/15로 고정하였기 때문에, 전압벡터인 인가 
방향에 따라 평균전압 크기가 다르다. 정방향 벡터에서는 50% 샘플링 주기 
변화시 전압크기 변동값이 정상상태에서 합성된 전압크기 대비 최대 3.4% 
변동하였으나 역방향에서는 최대 11%로 역방향에서의 오차가 컸다.  
표 3.10은 Ns=3일 때, Δθdq에 따른 전압 크기를 나타낸 값이다. 영벡터 
인가각은 전체 주기의 20%인 π/45로 고정하였다. 10˚ 또는 50˚의 전압 오차보다 
30˚에서의 오차가 더 컸으며, 정방향 벡터 인가시 보다 역방향 벡터 인가시 
오차가 더 컸다. 하지만 Ns=3내의 최대 오차는 2.5%로 Ns=1일때에 비해 작았다. 
따라서 과도상태 전압 오차는 Ns가 클수록 작아지며, 역방향 벡터 인가시 보
다 정방향 벡터 인가시 오차가 작다. 또한 동일한 벡터 인가 방법 내에서는 
30°에서 전압 오차가 가장크다. 
 
3.4.3  정상상태 및 과도상태에서의 d축과 q축전압  
(가) Ns=1인 연속 스위칭 방법[30˚P] 
Ns=1인 연속 스위칭 방법[30˚P]를 사용할 경우, Δθdq=0°인 정상상태에서의 




































 . (3.65) 
여기서 ϕz30은 α=30°의 전압지령벡터를 합성하기 위한 영벡터 인가각이다. 



















2 30 . (3.66) 
즉, 평균 전압크기는 ϕz30만의 함수로 표현되고 평균전압각은 θdq만의 함수로 
나타난다. 
Δθdq≠0°인 과도상태에서 동기좌표계 평균 d축과 q축 전압은 수식(3.55)와









































































































여기서 '30z 는 변경된 주기로 인해 수정된 영벡터 인가각으로 (3.57)을 대입해 








































 . (3.69) 
과도 상태에서 Δθdq가 전압 크기와 전압각에 각각 영향을 주는 것을 알 수 있다. 
특히 과도상태에서 동기좌표계 Δθdq/2+θdq의 위치에 전압벡터를 합성한다는 것을 
수식적으로 알 수 있다. 
수식의 검증을 위해 모의실험을 실시하였으며, Ns=1인 연속 스위칭 방법[30˚P]을 이
용해 합성된 동기좌표계 dq축 전압을 그림3.32에 도시하였다. Mv=0.7의 전압을 
출력하는 조건에서 과도 상태시 Δθdq =±30˚의 각변화를 적용하였다. 실선은 
동기좌표계 순시 dq전압이고, 점선은 측정된 주기평균 전압값에 해당하는 값을 
나타낸다. θdq=0˚에서 Δθdq=30˚로 전압각 증가시 출력전압의 크기는 0.677로 0.023가 
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감소하였고 이때 인가된 전압각은 15˚였다. θdq =30˚에서 Δθdq=-30˚ 전압각 감소시 
출력전압의 크기는 0.714로 0.014가 증가 하였으나 이때 인가된 전압각은 15˚였다. 






































































(나)  θdq=30° 에서 θdq=0°으로 변화시 




(나) Ns=3인 연속 스위칭 방법 [10˚N/30˚P/50˚N] 
Ns=3인 연속 스위칭 방법 [10˚N/30˚P/50˚N]를 사용할 경우, k=2인 α2=30°에서 




























































또한, 평균전압크기와 평균 전압각은 아래와 같이 정리된다. 





















30 30 . (3.71) 
앞선 Ns=1, 연속 스위칭 방식[30°P]의 α1=30°에서 합성된 평균전압크기와 전압각 
수식과 동일하게 Ns=3, 연속 스위칭 방식[10˚N/30˚P/50˚N]의 α2=30°에서 평균 
전압크기는 ϕz30만의 함수로 표현되고 평균 전압각은 θdq만의 함수로 나타난다. 
Δθdq=0°인 정상상태에서의 k=1인 α1=10°의 dq축 평균전압과 k=3인 α3=50°의 




















































































































































































































여기서 α1=10°와 α3=50°에서의 평균전압크기 수식은 (3.44)과 (3.45)와 같고, 


























































































































































































  . (3.75) 
α1=10°와 α3=50°에서는 평균 전압각이 영벡터 인가각과 θdq의 함수로 표현된다. 
앞선 α2=30°에서와는 달리 평균 전압각에 영벡터 인가각이 영항을 주게된다. 즉 
위상각이 30°에 존재하는 전압지령벡터를 합성할 때 전압 크기 수식은 영벡터 
인가각의 함수와 평균 전압각은 동기좌표계 전압각의 함수로 분리되지만, 위상각
이 30°가 아닌 지점의 평균지령벡터를 합성하면 평균전압 크기 및 전압각 수식
이 두 변수의 함수이기 때문에 간단하게 분리 되지 못한다. 
Δθdq≠0°인 과도상태시 α2=30°에서의 동기좌표계 평균 dq축 전압은 수식(3.55)와 
(3.56)으로부터 구할 수있고 이를 평균전압 크기 수식과 평균 전압각으로 나타내면 











































 . (3.76) 
여기서 '30z 은 변경된 주기로 인해 수정된 영벡터 인가각이다. Δθdq≠0°인 과도





















































































































































































 . (3.77) 
여기서 '10z 과 
'
10x 는 각각 변경된 주기로 인해 수정된 영벡터 인가각과 X벡터 
인가각이다. 이를 평균전압 크기 수식과 평균 전압각으로 나타내면 아래와 같다. 
  
   



















































































































































































































  . (3.79) 
과도 상태에서 평균전압 크기 및 평균 전압각이 영벡터 인가각 및 전압각 
그리고 Δθdq의 함수가 된다. α3=50°에서도 동일한 과정을 통해 과도상태에서의 
전압크기 수식과 전압각을 구할 수 있다.  
  정상상태 및 과도상태의 전압크기 및 인가시 전압각을 확인하기 위해 모의
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실험을 실시하였으며, Ns=3인 연속 스위칭 방법[10˚N/30˚P/50˚N]을 이용해 출력된 
dq축전압을 그림3.33에 도시하였다. K=1,2,3에서 k=0.7의 전압을 합성하기 위해 
영벡터 인가각을 조절하였다. α2=30°에서는 dq축에 정확한 전압을 합성하지만 






































α2=30° α3=50° α2=30° α3=50°α1=10°
 

























0.127 0.052 0.000 -0.0060.122
0.688 0.689 0.700 0.7000.690
Δθdq=-10° 
Tsamp
α2=30° α3=50° α2=30° α3=50°α1=10°
 
(나)  θdq=10° 에서 Δθdq=-10° 
그림 3.33 연속 스위칭 방법 [10˚N/30˚P/50˚N]에서 동기좌표계 전압각 변화에 
따른 dq 축 평균 전압변동 
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각오차가 존재 함을 알 수 있다. 하지만 동기좌표계 전압각 변동폭이 0.01이하로 
매우 작았다. 
과도상태는 α1에 50% 각변화인 Δθdq =±10˚를 적용였다. θdq =0˚에서 Δθdq =10˚로 
전압각을 증가시킨 과도상태 출력전압의 크기는 0.709로 지령크기보다 0.009 
더 크게 출력되었으며, 이때 인가된 전압각 변화량이 5.2˚였다. θdq =10˚에서 
Δθdq =-10˚으로 전압각이 감소시킨 과도상태 출력전압의 크기는 0.691로 크기가 
0.009 더 작게 출력되었으며, 이때 인가된 전압각 변화량은 -5.26˚였다. 이 값은 
수식(3.76)와 (3.78)에서 구한 값과 동일했으며, 과도상태 전압각 변화량의 
크기는 Δθdq/2와 거의 비슷함을 알 수 있다. 
 
3.4.4  과도상태 전압오차 보상 
과도 상태시 발생하는 전압각 오차는 보상하지 못하지만, Δθdq가 고려한
전압크기 수식으로부터 역함수를 쉽게 구할수 있는 α=0°또는 α=30°인 지점의 전
압크기 오차는 간단하게 보상 할 수 있다. Ns=1인 연속 스위칭 방법 [30˚P]에서 










































인가각이 0°또는 30° 지점이 아닌 곳에서는 전압크기오차에 대한 수식이 
간단한 Δθdq의 함수로 유도되지 않기 때문에 참조표등을 이용해야 하는 어려움이 
존재한다. 하지만, 앞절에서 서술한 바와 같이 Ns가 1이상인 전압 합성방법에서는 




제 4 장 동기 PWM을 이용한 전동기 구동 
본 장에서는 3장에서 분석한 낮은 주파수 변조지수를 가지는 동기 
PWM 방식의 결과를 바탕으로 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법을 제안
하여 전동기 구동에 적용해 본다. 4.1절에서는 제안된 가변 샘플링을 이용한 동
기 PWM시스템을 설명한다. 4.2절에서는 샘플링 지점에 대한 고찰을 통해, 다
른 동기 PWM방법간의 절환 및 고정 샘플링 시스템에서 동기 샘플링 시스템
으로 전환하는 알고리즘을 제안한다. 4.3절에서는 제안된 가변 샘플링을 이용한 
PWM방법을 약자속 영역에서의 six-step운전에 적용하여 보고, 그 성능을 확인
한다. 
 
4.1 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM 방법 
제안된 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법에 대한 전체 제어 블록도는 
그림 4.1과 같다. 크게 네 부분으로 이루어져 있는데 전류제어기 부분, 동기전압 
합성부분, 극좌표계 변환부분, 옵셋각 보정부분이 존재한다. 동기전압 합성부분
에서 샘플링시간 tsamp을 결정하게 되는데, 이 샘플링 시간을 기준으로 전체의 
디지털 제어기가 동작하게 된다.  
그림 4.2는 일반적으로 사용되는 디지털 시스템의 샘플링 시점 및 연산시
작시점을 결정하는 시스템 트리거의 구조를 나타낸 그림이다. 시스템 클럭
(clock)을 바탕으로 시스템 카운터가 계속 카운팅을 실시하고 있으며, 설정된 
카운터수에 도달시 샘플링 트리거 신호를 발생시킨 후 시스템 카운터는 0이 
된다. 이 트리거 신호를 바탕으로 디지털 제어기 및 변수 샘플링이 실시되게 

































































그림 4.2 시스템 트리거의 구조 
일정하게 유지하지만, 제안된 가변 샘플링 시스템에서는 동기전압 합성부분의 
출력값인 tsamp에 해당하는 카운터 설정값을 매번 변경하게 된다.  
 
4.1.1 동기전압 합성부분 
그림 4.3는 동기전압 합성부분과 3상 지령 생성기를 나타낸 그림이다. 3상 
인버터를 통해 전압을 합성하기 위해서는 전압벡터의 크기에 대한 정보와 그 
전압의 정지좌표계에서의 위치정보가 필요한데, 영벡터 인가각 ϕz은 전압벡터의 
크기에 대한 함수이고, 샘플링 시간 tsamp는 전압벡터의 정지좌표계 위치를 조절




























그림 4.3 동기전압 합성부분의 구조 
 
(가) 영벡터 인가각 계산 
먼저 ϕz를 구할 때 3장의 평균전압 크기 분석결과를 사용한다. 3장의 분석
결과에 따르면, 동기 PWM을 이용한 전압 합성시 전압벡터의 크기는 벡터인가 
방향에 따라 달라지며, 그 크기는 수식(3.11)와 (3.15)에서처럼 영벡터 인가각 
ϕz에 대한 함수로 표현가능했다. 따라서 ϕz를 조절하여 매 샘플링 주기마다 
원하는 크기의 전압을 합성할 수 있는데, 전압합성 방법 및 전압지령벡터의 
위치각에 따라 전압크기에 대한 역함수를 사용하거나 선형근사 혹은 1차 참조
표를 작성하여 사용한다. 예를 들어 Ns=1인 연속 스위칭[30°P]의 α=30°인 지점
에 전압지령 벡터 합성시, 수식(3.32)을 사용하여 전압크기 지령으로부터 영벡터 
인가각 ϕz30를 쉽게 구할 수 있다. Ns=3인 연속 스위칭[10°N/30°P/50°N]에서는 
α=30°인 지점에서의 전압지령 벡터 합성시 수식(3.46)을 사용하여 전압크기 
지령으로부터 ϕz30를 쉽게 구할 수 있다. 하지만, α=10° 또는 50°인 지점에서의 
평균전압 크기 수식(3.43)과 (3.44)에서 영벡터 인가각을 쉽게 구하지 못하기 
때문에 선형근사 혹은 1차 참조표를 사용한다. 또한 α=10° 또는 50°에서 최대 
합성가능한 전압크기가 0.9348이기 때문에 매 샘플링에서의 전압크기지령을 
이 값으로 제한한다.  
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(나) 샘플링시간 계산 
수식 (3.1)에서 회전자 각은 회전자 각속도(ωr)와 시간의 곱이므로 정지
좌표계 전압각은 아래와 같이 표현 가능하다.  
 dqrs t   . 
(4.1) 
현재 샘플링과 이전 샘플링의 동기좌표계 전압각 차이를 Δθdq라고 할 때 현재 
샘플링과 이전 샘플링의 정지좌표계 고정자각 차이는 아래와 같다.  
 dqsamprs t   . 
(4.2) 
여기서 tsamp는 샘플링시간으로 고정 샘플링 시스템의 경우 일정한 상수의 값을 
가진다. 따라서 Δθs는 회전자 각속도와 Δθdq의 변동에 따라 가변하게 된다. 
Δθdq가 변하는 과도상태에서는 속도에 상관없이 고정자각의 위치가 변동하며, 
Δθdq의 변동이 0인 정상상태에서도 회전자 각속도가 기본파 주파수의 정수배가 
아닐 경우, 기본파 주기마다 출력하는 평균전압벡터의 정지좌표계 고정자각이 
일정하지 않을 수 있다. 
하지만 동기 PWM방법에서의 전압벡터가 존재하는 위치각은 k에 따라 항상 
고정된 값을 가진다. 따라서 Ns 또는 동기 PWM방법이 일정한 상태에서는 정
상상태 및 과도상태에서 Δθs는 항상 고정된 값을 가지며, Ns와의 관계는 다
음과 같다. 
   ss N/3/  . 
(4.3) 
Δθdq는 전동기 과도상태시 변화하는 값으로 인가되는 동기좌표계 dq축 전압 
크기를 변동 시키는데 사용되는 값이다. 따라서 Δθs가 상수가 되기 위해서는 
샘플링 시간이 가변 되어야 하며 이는 수식(4.2)으로부터 아래와 같이 정리된다. 
    rdqssamp Nt  //3/  . (4.4) 
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(다) 3상 지령 생성기 
수식 (4.4)을 통해 구한 샘플링 시간과 영벡터 인가각을 입력으로 받는 3상
지령 생성기는 매 샘플링 주기마다 출력할 전압벡터에 맞는 3상 지령값 
‘Ref_A’, ‘Ref_B’, ‘Ref_C’를 계산하여 삼각파 비교 방식을 통해 전압합성하는 
인버터로 전달하게 된다. 3상 지령생성기 내부에는 섹터내의 전압지령 벡터 
순서인 k를 가변 샘플링 시간 (tsamp)마다 카운팅하는 k값 카운터기가 존재한다. 
카운팅 값은 1부터 NS까지이며, 3상 지령 생성기는 k에 해당하는 전압지령 
벡터를 출력하게 된다. 또한 섹터번호(nsec)에 대한 카운팅도 함께 이루어지며, 
각 섹터에 따라 ABC상의 최대 / 중간 / 최소지령 (Refmax, Refmid, Refmin)에 대한 
할당이 달라지게 되는데 이는 표 4.1과 같다. 
전압벡터 합성방법마다 섹터 초기 k=1에서의 삼각파 증감에 대한 부호 
(Carry = ±1)를 미리 설정해두고, 매 카운팅 마다 삼각파 증감 부호를 교번시킨다. 
Carry =1은 삼각파 신호의 증가를 나타내고, 이 샘플링 주기에서는 스위칭 함수 
Sx가 1에서 0으로 변경되며 이를 “오프 시퀀스(off sequence)”라고 부른다. 반대로 









1 Ref_A Ref_B Ref_C 
2 Ref_B Ref_A Ref_C 
3 Ref_B Ref_C Ref_A 
4 Ref_C Ref_B Ref_A 
5 Ref_C Ref_A Ref_B 
6 Ref_A Ref_C Ref_B 
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Carry = -1은 삼각파 신호의 감소를 나타내며, 이 샘플링 주기에서는 스위칭 
함수 Sx 가 0에서 1로 변경되며 이를 “온 시퀀스(on sequence)”라고 부른다. 
여기서 직류단 전원의 크기에 대한 고려는 영벡터 및 유효벡터 인가각 계산시 
이미 고려되었기 때문에 ±0.5의 크기로 맥동하는 삼각파의 신호를 사용할 수 
있다. 지령값 Refmax, Refmid, Refmin은 삼각형의 닮음 원리를 이용해 구할 수 있으며, 
스위칭 방법에 대한 정리는 아래와 같다. 
먼저 연속 스위칭 방법을 사용할 때 Carry =1에서의 지령값 Refmax, Refmid, 





































































  (4.6) 
불연속 스위칭을 사용할 경우, 지령의 최대 또는 최소값 지령을 0.5또는 -0.5로 
설정하여 주어진 샘플링 주기동안 한상의 스위칭이 발생하지 않게한다. 앞절
에서 소개한 불연속 스위칭 방식은 고정 샘플링의 60 불연속 방식과 유사한데, 
이를 구현하기 위해서는 아래의 원리를 적용한다.  
k<Ns/2 이고 nsec가 홀수이거나 k>Ns/2 이고 nsec가 짝수인 경우 수식(4.5)와 
(4.6)의 Carry에 따른 최대/중간/최소값 지령값에 (3Nsϕz)/(2π)를 더한 값을 사용
한다. 반대로 k> Ns/2 이고 nsec가 홀수이거나 k<Ns/2 이고 nsec가 짝수인 경우 
수식(4.5)와 (4.6)의 Carry에 따른 지령값 Refmax, Refmid, Refmin에 (3Nsϕz)/(2π)를 




경계 샘플링인 경우 k≠1에서는 불연속 스위칭 방식과 동일하고, k=1에서는 
아래의 원리를 따른다. Ns= 2 또는 6 인 경계 샘플링에서 홀수번째 섹터인 경우 























Ns= 4 또는 8인 경계 샘플링에서는 위 과정을 반대로 설정해준다. 
 
4.1.2 전류제어기 및 극좌표계 변환부분 
그림 4.4는 전류제어기 및 극좌표계 변환부분을 나타낸 그림이다. 제안된 
가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법에서 전류제어기로는 2장에서 소개한 일
반적인 디커플링 PI제어기나 복소수 PI제어기를 사용할 수 있다. 3절에서 분석한 
바에 따르면 동기 PWM방법은 샘플링 주기 동안 전압각과 영벡터 인가각을 
조절하여 원하는 크기의 dq축 전압을 합성 할 수 있었다. 샘플링 주기가 변화
하는 과도샘플링 조건에서는 전압 크기 오차가 존재 할 수 있으나 그 크기




























그림 4.4 극좌표계 변환부분의 구조 
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확인하였다. 따라서, *rdsv 과 
*r




qsv 의 전달함수는 거의 1에 가깝
다고 가정할 수 있기 때문에, 전류제어기의 설계 과정은 기존 고정 샘플링 시스
템의 전류제어기 이득 선정 과정과 동일게 생각 할 수 있다. 
두 전류제어기 모두 동기좌표계의 직교한 d축과 q축의 전류벡터를 기준으로 
전류를 제어하며 출력값은 d축과 q축 전압지령( *rdsv ,
*r
qsv )이다. 하지만 동기 
PWM을 위해 필요한 정보는 전압크기 지령( *magV )및 동기좌표계 전압각 지령의 
변화량( *dq )이기 때문에, d축과 q축 전압지령의 극 좌표계(polar coordinate)값
으로의 변환이 필요하며 이는 아래와 같다.  
 
















여기서 *dq  동기좌표계 전압각 지령이다. 
*
dq 에서 옵셋제어부분의 출력인 
옵셋각 보상값( offset )을 빼서 수정된 동기좌표계 전압각 지령(
**
dq )을 얻을 수 
있다. 현재 샘플링에서의 수정된 전압각 지령  ndq
** 에서 이전 샘플링의 전압각 
지령  1** ndq  빼면 전압각 지령 변화량을 얻을 수 있으며 이는 아래 수식과 
같다. 
 
      1*****  nkn dqdqdq   (4.10) 
 
4.1.3 옵셋각 보정부분 
 동기좌표계 전압각 θdq은 전압 합성시 평균적으로 인가되는 d축전압과 q축 
전압의 크기 비율을 결정하는 중요한 값이다. 하지만 가변 샘플링을 이용한 
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동기 PWM 방법에서 동기좌표계 전압각 지령( *dq )과 실제 인버터에서 출력된 
동기좌표계 전압각( dq )이 다를 수 있다. 이 전압각 간의 차를 ‘옵셋각’이라
고 정의하고, 이를 보정하기 위한 옵셋각 보정기를 제안한다.  
 
(가) 옵셋각 발생 원인 
 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법에서 *dq 은 현재 샘플시점까지의 전
압각 변화량 지령 *dq 의 합으로 나타낼 수 있고 이는 아래 수식과 같다. 






dqdq nk  

 (4.11) 
여기서  0*dq 은 동기좌표계 전압각 지령의 초기값이다. 유사하게, θdq 또한 출
력된 전압각 변화량 Δθdq의 합으로 나타낼 수 있고 이는 아래 수식과 같다. 





dqdq nk  

 (4.12) 
여기서 θdq[0]는 출력된 동기좌표계 전압각의 초기값이다. 가변 샘플링을 이용한 
동기 PWM방법에서는 *dq 가 인버터에 직접 전달 되지않고, 샘플링 시간 지령값 
*
sampt 이 동기전압 합성블록으로 전달되게 된다. 여기서 측정된 속도 r̂ 와 실제
속도 ωr사이에 차이가 없다면, *dq 은 매 샘플링마다 인버터에서 정확하게 
출력할 수 있어 실제 동기좌표계 전압각 변화량 Δθdq과 동일하게 된다. 만약 
   00* dqdq   일 경우 동기좌표계 전압각 지령과 실제 동기좌표계 전압이 일치
하지만,    00* dqdq   일 경우 동기좌표계 전압각 지령과 실제 동기좌표계 전압각
이 달라지게 된다. 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법의 제어기는 전압각 
변화량만 출력 가능하므로 두 초기값의 차이는 가변 샘플링을 이용한 전류 
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제어기만으로 보정할 수 없다.  
이러한 옵셋각은 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM시스템에서 전압합성시 
여러 조건에서 발생할 수 있다. 먼저 시스템 구동시 인가된 첫 전압벡터의 정지
좌표계 위치각과 동기좌표계 d축의 위치에 따라 인버터에서 출력된 초기값 
θdq[0]이 달라지게 되는데, 이 값을 제어기 지령의 초기값과 정확히 일치시켜 
주지 않으면 옵셋각이 발생하게 된다.  
또한 다른 두 동기 PWM방법간의 절환시 발생할 수 있다. 동기 PWM방법에
서의 합성된 전압은 Ns와 동기 PWM방법에 따라 각기 다른 샘플링 지점을 갖
는다. 만약 절환 시점에서 사용하던 동기 PWM방법의 샘플링지점과 사용할 
동기 PWM방법의 샘플링 지점이 서로 다를 경우, 절환시 출력전압의 초기값 
θdq[0]에 변동이 발생하며 최종적으로 옵셋각이 0이 아니게 된다.  
또한 고정 샘플링에서 가변 샘플링으로 변환시 발생할 수 있다. 고정 샘플
링 구동시스템에서 샘플링지점은 정지좌표계의 위치에 무관하게 변동하지만, 
가변 샘플링 시스템에서의 샘플링지점은 항상 정지좌표계의 특정 위치에서만 
존재하게된다. 따라서 고정 샘플링에서 가변 샘플링으로의 절환 순간의 샘플링
지점이 일치하지 못할 경우 옵셋각이 발생한다. 
 
(나) 옵셋각 보상기 
이렇게 발생한 옵셋각을 보상하기 위해 제안된 옵셋각 보상기의 구조는 그림 
4.5와 같다. 먼저 동기전압 합성블록에서 동기좌표계 전압합성 방법으로 출력된 
고정자각 θs는 섹터 번호 nsec 및 k에 따른 인가각 αk로부터 구할 수 있으며 이는 


























그림 4.5 옵셋각 보상기 부분의 구조 
 





(3.1)과 (4.12)로부터 계산된 동기좌표계 dq전압각 θdq-cal는 아래와 같다. 





따라서 계산된 동기좌표계 전압각 θdq-cal과 전압지령으로부터 얻은 동기좌표
계 전압각 지령간의 차를 통해 옵셋각을 구할 수 있다. 이렇게 구한 옵셋각을 
다시 동기좌표계 전압각 지령에 빼주어 보상할 수 있는데, θdq-cal과 전압각 지령
간의 차를 바로 사용할 경우 전류제어기와 충돌하므로, 두 제어기 간의 상호
간섭을 제거하기 위해 저역통과 필터를 거친 값을 사용한다. 이때 저역통과 
필터의 통과 대역은 전류제어기의 제어밴드보다 낮은 값을 사용해야 한다.  
 
4.1.4 실제전압 인가 시점 및 전류 샘플링 시점 
(가) 실제전압 인가 시점 
2.2절의 고정 샘플링 시스템에서 인버터를 통해 실제 전압을 평균적으로 
합성하는데 시지연 요소가 존재한다. 전류제어기를 통해 전압 지령값을 계산
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하는데 한 샘플링 지연이 발생하며, 인버터를 통합 전압 합성시 샘플링 주기의 
가운데에서 평균적인 전압이 합성 되기 때문에 출력된 전압은 총 샘플링 주기의 
1.5배에 해당하는 시간 동안의 시지연이 존재한다[73]. 따라서, 동기좌표계 dq축 
전압벡터 지령 *rdqsv

에 대한 실제 전압벡터 rdqsv

의 전달함수는 아래와 같이 표현













즉, 전압 지령값은 한 샘플링 다음에 반영이 되며, 실제 출력하고자 하는 
전압보다 1.5 ωrTs 만큼의 위상지연이 있는 전압이 출력되게 됨을 의미한다. 
이 각오차는 정상상태와 과도상태에 상관없이 속도에 비례하는 값을 가지기 
때문에, 전압지령시 생성시 회전자 속도 및 샘플링 주기를 고려하여 전압지령의 
위상을 1.5ωrTs 만큼 앞서도록 보상해주면 고정 샘플링 시스템에서는 각오차를 
상쇄할 수 있다[73].  
이와 유사하게 가변 샘플링 시스템에서의 지령값 지연 및 각오차를 정의할 
수 있다. 그림 4.6는 제어기 알고리즘 계산 시점과 실제 전압이 인가되는 시점에 
대해 표현한 그림이다. 먼저 상태변수인 전류를 삼각파 신호의 최대 또는 최소
지점에서 측정한다. 경계 샘플링방법 [0°B/30°P]에서처럼 특정 샘플링 주기에
서는 삼각파 신호 또는 최소 지점에서만 전류측정이 이루어지는 전압합성 
방법이 있다. 이렇게 측정된 전류 및 각정보를 바탕으로 t0시점부터 제어 알고
리즘 연산이 시작되며, 극좌표 변환부를 거쳐 동기전압 합성부을 통해 계산된 
3상 지령값 ‘Ref_A’, ‘Ref_B’, ‘Ref_C’는 다음 삼각파의 최대 또는 최소지점인 t1







































샘플링지점 <1>샘플링 i [n-1]
 
그림 4.6 샘플링, 제어기 연산 및 전압인가 시점 
 
실제 전압은 t1과 t2사이의 시간동안 인가되어 원하는 크기의 평균전압을 출력
하게 된다. 여기서 t1과 t2사이의 간격은 t0시점에서부터 시작된 알고리즘 연산을 
통해 계산되었던 샘플링시간 tsamp*[n-1]과 동일하다. t1과 t2사이의 동기좌표계 
전압각 변화량은 Δθdq*[n-1]과 동일하다. 현 샘플링인 t1과 t2사이의 이 구간에서의 
평균 동기좌표계 전압각을 θdq[n]이라할때, t0과 t1사이 구간에서의 평균 동기
좌표계 전압각 θdq[n-1]과 전압각 변화량의 지령에 대한함수로 표현하면 아래와 
같다. 
        15.025.01 **  nnnn dqdqdqdq   (4.16) 
수식(4.16)으로부터  kdq
























수식(4.10)를 (4.17)에 대입하면  kdq














전압의 크기 지령 또한 t0시점에서부터 시작된 알고리즘 연산을 통해 계산
되며, t1과 t2 사이의 시간동안 반영된다. 따라서 평균 전압 크기는 아래와 같이 
표현될 수 있다.  
    1*  nVnV magmag  (4.19) 
수식(4.18)와 (4.19)를 사용하여 전압크기와 동기좌표계 전압각을 함께 나타내는 
극좌표계로 평균전압을 표현하면 아래와 같다. 
      


















를 직교 좌표계 벡터 rdqsv 로 표현한다면, 전압지령 
*r
dqsv 에 대한 실제 
전압벡터 rdqsv 의 전달함수는 아래와 같이 표현될 수 있다.  
 





















따라서 각오차의 경우 이전 샘플링에서의 과도상태 지령변화로 인해 Δθdq값이 
0이 아닐경우 현 샘플링에서의 전압각 오차를 발생시키며, 정상상태에서는 
각오차가 존재하지 않는다. 고정 샘플링 시스템에서의 시지연 요소는 전압지
령값 보정으로 상쇄 가능했지만, 가변 샘플링에서의 과도상태 각오차는 전압 




(나) 전류 측정 시점 
  그림 4.6에서 삼각파 신호의 최대 또는 최소 지점에서 지령값이 변경되고 
각상 전류가 측정된다. 실제 각 상 스위칭은 t1과 t2사이에서 발생하기 때문에 
전류 샘플링시 스위칭에 의한 노이즈의 영향을 피할 수 있지만 전류의 평균값 
지점에서 샘플링이 일어나지 못하기 때문에 측정된 전류에 측정오차가 다소 
발생할 수 있다[75]-[76]. 이에대한 전류측정오차 보상방법은 논문[75]에서 소개
되었으며, 동일한 원리를 적용하여 전류값을 보상할 수 있을 것으로 판단된다.  
 
4.1.5 모의실험 결과 
제안된 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법을 검증하기위해 모의실험을 
실시하였다. 400W 동기 전동기를 고려하였으며, 자세한 제정수는 부록의 표A-1과 
같다. 60,000r/min의 속도조건에서 복소벡터 PI제어기를 사용하여 타겟 전동기의 
전류제어를 실시하였다. 
(가) 과도상태 전류제어 특성  
그림 4.7는 Ns=1 연속 스위칭 방법[30°P]을 이용해 d축과 q축 전류를 제어할
때 옵셋각 보상 알고리즘 적용 전/후의 과도상태 전류응답 특성을 보여준다. 
동기좌표계 d축과 q축전류 및 지령값, A상전류, 옵셋각 보정이전의 전압각 지령, 
옵셋 보정기에서 보상해준 보정각의 크기를 순서대로 도시하였다. 0.05초 이전
에는 옵셋각 보정 알고리즘을 적용하지 않았으며, 0.05초 이후부터 옵셋각 보정 
알고리즘을 적용하였다. 여기서 앞절에서 언급한 것처럼, 맥동하는 d축과 q축
전류의 특정 지점을 샘플링하게 되기 때문에 정상상태에서 전류의 평균값과 
전류 지령값 사이에 오차가 발생하였다.  
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그림 4.7 옵셋각 보상 알고리즘 적용 전/후의 과도상태 성능비교 
 
d축 및 q축 전류를 모두 0으로 제어하고 있는 상황에서는 동기좌표계 전압
각이 90° 이어야 한다. 하지만 옵셋 보정알고리즘을 적용하지 않은 조건에서 
d축 및 q축 전류를 모두 0으로 제어시 전압지령의 dq축 전압각이 50°였다. 즉 
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실제 동기좌표계 dq축 전압각과 제어기에서 인식하고 있는 dq축 사이에 40°의 
오차가 존재하는데 이는 두 초기값 사이의 차에 의한 영향이다. 옵셋각이 존재
하는 상황에서 q축 전류지령 변화시 정상상태 도달까지 7ms가 걸렸으며, 과도
상태시 d축 전류의 맥동이 컸다. 0.05초 이후부터 옵셋각 보정을 위한 저역통과 
필터가 동작하였다. 이때 최종 보상각은 약 40°였으며, 보상 이후 d축과 q축 
전류를 모두 영으로 제어하고 있는 구간에서 동기좌표계 전압각 지령이 90°인 
것을 확인할 수 있다. q축 전류지령 변화시 정상상태 도달까지 3ms가 걸렸으며, 
과도상태에서 d축 전류에 미치는 영향이 크게 감소한 것을 확인할 수 있다. 
초기값 차이를 보상해 주지 않을 경우 제어기에서 인식하는 동기좌표계 
전압각과 실제 동기좌표계 전압각이 다르게 되고 그 결과 전향보상항 인가시 
잘못된 각으로 보상이 이루어 질 수 있게 된다. 따라서 가변 샘플링을 이용한 
동기 PWM방법에서 동특성 향상과 상호 전류 간섭발생을 막기 위해서는 옵셋
보상 알고리즘이 반드시 필요하다. 옵셋 보정 알고리즘 없이 동기 구동을 실시
할 경우 초기 인가 전압벡터에 따라 제어 자체가 불가능한 조건도 존재한다. 
초기값 차이가 180° 이상의 조건에서 옵셋 보정이 없을 경우 폐루프 제어에서 
negative 피드백이 되지 못하기 때문에 전류제어가 불가능해 질 수도 있다. 
 
(나) 정상상태 상전류 THD 및 고조파 전류 실효치 
모의 실험에서 Ns에 따른 각각의 동기 PWM방법별로 가변 샘플링을 이용한 
전류제어를 실시하였으며, 타겟 전동기의 상전류를 10A로 제어하였다. 그림 
4.8은 Ns=1인 연속 스위칭 방법[30°P], 연속 스위칭 방법[30°N], 경계 샘플링 
























































































(다) 경계 샘플링 방법 [0°B] 
그림 4.8 Ns=1의 전압 합성방법 사용시 상전압 및 상전류 파형 
 
연속 스위칭 방법[30°P]에서는 전압크기 지령으로부터 수식 (3.32)을 이용해 
영벡터 인가각을 계산하여 전압지령 생성에 이용하였다. q축 전류를 10A, d축 
전류를 0A로 제어하였고, 전압크기는 Mv=0.82였으며 영벡터 인가각은 10°였다. 
정상상태 상전류 파형에서 기본파 전류를 제외한 고조파 전류는 1.41Arms로 
상전류 THD는 20.3%였다.  
연속 스위칭 방법[30°N]의 경우 최대 합성가능한 전압변조지수가 0.73이기 
때문에 q축 전류를 7.1A, d축 전류를 -7A로 제어하여 상전류 전체크기가 10A가 
되도록 설정하였다. 이때 사용된 전압크기는 Mv=0.67이다. 수식(3.34)을 이용 
하여 영벡터 인가각에 대한 지령을 계산하였으며, Mv=0.67을 합성하기 위한 
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영벡터 인가각은 7°였다. 정상상태 상전류 파형에서 기본파 전류를 제외한 
고조파 전류는 3.92 Arms로 상전류 THD는 55.8%로 매우 높은 수치를 보였다. 
경계 샘플링 방법[0°B]에서는 전압크기 지령으로부터 수식 (3.36)을 이용해 
영벡터 인가각을 전압지령 생성에 이용하였다. q축 전류를 10A, d축 전류를 
0A로 제어하였고, Mv=0.82을 합성하기 위한 영벡터 인가각은 11.3°였다. 정상상태 
상전류 파형에서 기본파 전류를 제외한 고조파 전류는 2.34Arms로 상전류 
THD는 33.5%였다. 따라서 그림 3.18의 상전압 WTHD 분석결과처럼 Ns=1에서는 
연속 스위칭 방법[30°P]을 사용시 가장 작은 상전류 THD값을 가졌다. 
   그림 4.9는 Ns=2인 경계 샘플링 방법[0°B/30°P]과 연속 스위칭 방법
[15°P/45°N]을 이용한 전동기 구동시 정상상태 상전류 및 합성된 상전압 파형을 
보여준다. 경계 샘플링 방법[0°B/30°P]에서는 전압크기 지령으로부터 수식(3.39)과 
(3.40)을 이용해 0°과 30°지점의 영벡터 인가각 계산에 사용하였다. Mv=0.82을 
합성하기 위한 영벡터 인가각은 각각 6.2°와 4.2°였으며, 정상상태 상전류파형
에서 기본파 전류를 제외한 고조파 전류는 1.26Arms로 상전류 THD는 18.0%였다. 
연속 스위칭 방법[15°P/45°N]에서는 전압크기 지령으로부터 영벡터 인가각을 
실시간으로 구하기가 어렵기 때문에, 본 모의실험에서는 1차 선형화된 영벡터 
인가각을 전압지령 생성에 사용하였다. Mv=0.82 조건에서, 기본파 전류를 제외한 
고조파 전류는 1.7Arms로 상전류 THD는 24.3%였다. 따라서 그림 3.23의 상전압 
WTHD분석 결과처럼 Mv=0.82의 전압 합성시 Ns=2에서는 경계 샘플링 방법


























































(나) 연속 스위칭 방법 [15°P /45°N] 
그림 4.9 Ns=2의 전압 합성방법 사용시 상전압 및 상전류 파형 
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그림 4.10은 Ns=3인 연속 스위칭 방법[10°N/30°P/10°N], 연속 스위칭 방법 
[10°P/30°N/10°P]과 불연속 스위칭 방법[10°P/30°N/10°P]을 이용한 전동기 구동시 
정상상태 상전류 및 합성된 상전압 파형을 보여준다. 연속 스위칭 방법
[10°N/30°P/10°N]에서는 전압크기 지령으로부터 수식(3.46)을 이용해 30°지점의 
영벡터 인가각을 얻고, 10° 및 50°지점의 영벡터 인가각은 1차 선형화된 값을 
사용하여 전압지령을 생성하였다. Mv=0.82을 합성하기 위한 영벡터 인가각은 
2.5° 였으며, 정상상태 상전류 파형에서 기본파 전류를 제외한 고조파 전류는 
1.12 Arms로 상전류 THD는 16.0%였다. 
연속 스위칭 방법[10°P/30°N/10°P]과 불연속 스위칭 방법[10°P/30°N/10°P]
에서는 전압크기 지령으로부터 수식 (3.50)을 이용해 30°지점의 영벡터 인가각을 
























































































(다) 불연속 스위칭 방법 [10°P/30°N/10°P] 




지령을 생성하였다. 여기서 Mv=0.82을 합성하기 위한 영벡터 인가각은 0.8°였다. 
연속 스위칭 방법[10°P/30°N/10°P]에서 기본파 전류를 제외한 고조파 전류는
1.22Arms로 상전류 THD는 17.2%였고, 불연속 스위칭 방법[10°P/30°N/10°P]에서 
기본파 전류를 제외한 고조파 전류는 1.37Arms로 상전류 THD는 19.6%였다. 
따라서 그림 3.30의 상전압 WTHD 분석결과처럼 Mv=0.82의 전압합성시 Ns=3
에서는 연속 스위칭 방법[10°N/30°P/10°N]가 가장 작은 THD값을 가졌다. 
모든 방법 중에서 연속 스위칭 방법[10°N/30°P/10°N]가 가장 작은 THD를 
가진다. 하지만 구동 주파수가 점점 높아진다면, 스위칭 주파수도 같이 증가
하기 때문에 구동 주파수별 사용하는 펄스 수 혹은 스위칭 횟수가 제한되어야 
한다. 따라서 제한된 스위칭 주파수 조건에서 낮은 THD를 가지는 스위칭 
방법을 적절히 선택할 필요가 있다. 
 
(다) 각 방법별 스위칭 손실 및 도통손실 비교 
인버터의 스위칭 손실은 하나의 스위치를 구성하는 능동 스위치와 
freewheeling 다이오드의 온/오프시의 특성에 의해 결정된다. 스위칭시 발생하는 
손실은 스위칭 양단의 전압과 전류곱의 스위칭 순간 동안의 적분값이다. 하지만 
이러한 스위칭시의 과도적인 전류와 전압값은 스위칭 순간 각 소자에 흐르는 
전류, 소자양단의 전압, 온도에 따라 그 특성이 달라진다. 
따라서 스위칭시 발생하는 손실전력을 예상할 때는, 소자 제작사가 제공
해주는 총 스위칭 에너지표를 참고할 수 있다. 스위치스위칭 에너지 손실은 
스위칭 이벤트 발생시 능동 스위치와 다이오드 둘중 한곳에서만 발생하게 되고 
이는 상전류의 방향에 따라 결정되게 된다. 각 스위칭 에너지 손실(switching 
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energy loss)은 스위칭 이벤트 발생시 흐르는 전류에 비례하는 값으로 가정할 
수 있으며 능동 스위치 에너지 손실(wactive)과 다이오드 스위칭 에너지 손실
(wdiode)은 다음과 같다. 
 swTactive iEw  , swDdiode iEw  . (4.22) 
여기서 ED와 ET는 온/오프시 발생하는 단위전류당 총 손실에너지이고, isw는 스
위칭시 각 소자에 흐르는 전류값이다. 
기존의 고정 샘플링을 이용한 전압합성방법에서는 출력 상전류가 정현적
이라고 가정하고 스위칭 손실을 수식적으로 계산할 수 있다. 하지만 동기 
PWM을 이용한 전압합성방법 사용시 그림 4.8~4.10처럼 고조파 성분으로 인한 
상전류 맥동성분이 크기 때문에 더 이상 상전류가 정현적이라는 가정을 하기 
어렵다. 따라서 본 논문에서는 모의실험장비 ‘PLECS 3.6’을 이용하여 스위칭 
손실을 예상해 보았다. 그림 4.8~4.10의 조건에서의 스위칭 손실값을 표 4.2에 
정리하였다. 이때 스위치 소자 “IRFP4228”을 고려하여, 80V 10A조건에서 
ED=ET=3μJ이라고 가정하였다. 
Ns=1인 방법은 모두 Psw=3 이지만, 각방법별로 스위칭 지점이 각각 다르기 
때문에 스위칭손실이 달랐다. 특히 Ns=2에서는 경계 샘플링 방법[0°B/30°P]
에서는 Psw=5로 연속 스위칭 방법[15°P/45°N]의 6보다 스위칭 횟수가 더 작았
지만, 오히려 스위칭 손실이 더 크다. 연속 스위칭 방법[15°P/45°N]에서는 그림 
3.21처럼 스위칭 지점이 한 주기 내에 고르게 분포되어 있다. 하지만, 경계 
샘플링 방법[0°B/30°P]에서는 그림 3.19처럼 스위칭 지점이 상전압 기본파의 
0과 π부근에 모여있는데, 이 부근에서 상전류가 크기 때문이다. Ns=3에서는 
연속 스위칭 방법[10°N/30°P /50°N]과 연속 스위칭 방법[10°P/30°N/50°P]에서는 
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Psw=9로 스위칭 손실이 비교적 컸으며, 불연속 스위칭 방법[10°P/30°N/50°P]의 
경우 Psw=7로 스위칭 손실이 작았다.  
능동 소자의 도통전압(vactive) 및 다이오드의 도통전압(vdiode)은 반도체 소자의 
특성에 의해 흐르는 전류에 비례하는 저항 성분과 일정한 전압강하를 일으키는 
성분이 존재하며 그 값은 아래와 같다. 
 actactactactive iRVv  , didididiode iRVv  . (4.23) 
여기서 Vact와 Vdi는 능동 스위치와 freewheeling 다이오드의 전압강하 성분이고, 
Ract와 Rdi는 능동 스위치와 freewheeling 다이오드의 on상태 저항값, iact와 idi는 
능동 스위치와 freewheeling 다이오드의 각소자에 흐르는 전류값이며, iact >0와 
idi >0을 만족하는 값이다. 도통손실은 도통 전압과 전류의 곱을 일정주기 동안 
평균한 값으로 계산되는데 그 값은 아래와 같다. 
 actactactactconA RiViP
2
 ,  didididiconD RiViP
2
 . (4.24) 
여기서 PconA와 PconD는 능동 스위치와 freewheeling 다이오드의 도통손실, acti 와 
dii 는 능동 스위치와 freewheeling 다이오드의 도통시 흐르는 평균전류값이다. 
따라서 도통손실은 소자에 흐르는 전류와 전류의 제곱에 비레하는 값이기 
때문에 상전류 THD가 작으면 작을수록 도통손실이 작게 된다. 
  도통손실 또한 모의실험을 통해 측정하였으며 표 4.2에 정리하였다. 이때 
스위치 소자 “IRFP4228”을 고려하여, Vact=Vdi=0, Ract=Rdi=12mΩ로 설정하였다. 
Ns=1인 방법에서는 연속 스위칭 방법 [30°P], Ns=2인 방법에서는 경계 샘플링 
방법 [0°B/30°P], Ns=1인 방법에서는 연속 스위칭 방법 [10°N/30°P/50°N]의 도통




총 인버터 손실을 비교해본 결과 불연속 스위칭 방법[10°P/30°N/50°P]가 가장 
작은 총 인버터 손실을 가지는 것을 확인하였다. 하지만 이 결과는 단위전류
당 총 손실에너지와 on상태 저항값에 따라 스위칭 손실 및 도통손실의 비가 













연속 스위칭 방법 
[30°P] 
0.092W 1.928 W 2.020 W 
연속 스위칭 방법 
[30°N] 
0.076 W 2.322 W 2.398 W 
경계 샘플링 방법 
[0°B] 
0.068 W 2.053 W 2.121 W 
2 
경계 샘플링 방법 
[0°B/30°P] 
0.197 W 1.859 W 2.056 W 
연속 스위칭 방법 
[15°P/45°N] 
0.146 W 1.908 W 2.055 W 
3 
연속 스위칭 방법 
[10°N/30°P/50°N] 
0.215 W 1.837 W 2.052 W 
연속 스위칭 방법 
[10°P/30°N/50°P] 
0.209 W 1.840 W 2.049 W 
불연속 스위칭 방법 
[10°P/30°N/50°P] 
0.143 W 1.872 W 2.015 W 
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4.2 스위칭 방법간의 절환  
동기 PWM을 이용한 전압합성시 인버터의 스위칭 주파수는 출력전압 
주파수의 정수배로 고정되어있기 때문에 동기 PWM방법은 운전속도에 따라 
가변하는 스위칭 주파수를 가지게 된다. 그림 4.11은 사용된 펄스수 별 평균 
스위칭 주파수를 속도에 대해 도시하였다. Psw=3에서 평균 스위칭 주파수가 
스위칭 주파수 제한선과 만나는 지점의 운전 주파수를 기준 운전주파수 ωbase로 
두었다. 각 방법은 최대 스위칭 주파수 제한값 fsw.max의 이하 주파수까지 사용할 
수 있기 때문에 펄스수가 많은 스위칭 방법을 높은 속도에서 동작시킬 수 없다. 
반대로 동기 PWM방법은 영속에 적용할 수 없고, 저속에서는 상대적으로 낮은 
스위칭 주파수로 인해 전류맥동이 커지기 때문에 스위칭 손실측면에서 이득이 
없다. 즉, 한 종류의 동기 PWM방법을 모든 속도영역에서 적용할 수 없고, 영속 


















그림 4.11 운전주파수에 따른 방법별 평균 스위칭 주파수 
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따라서 운전 주파수에 따라 적절한 스위칭 방법으로의 전환이 필요하다. 
이번 절에서는 운전 조건에 따른 최적의 동기 PWM방법을 선정하고 각 방법
들 사이에서의 절환방법 전략을 제안한다. 또한 영속 및 저속 구동을 위해 고정 
샘플링 시스템에서 가변 샘플링으로의 절환시 고려해야하는 부분에 대해 서술
하고 알맞은 전환 알고리즘을 제안한다.  
 
4.2.1 최소 WTHD를 가지는 동기 PWM방법간의 절환 
먼저 동기 PWM방법간의 절환시 샘플링지점의 일치여부를 고려하지 않고 
운전속도별 WTHD가 최소인 동기 PWM방법을 사용하는 경우에 대해 살펴본다. 
이 방법은 동기 PWM방법간의 절환시 순간 과도 전류 및 토크를 허용하고, 
절환 이외의 운전 속도에서 최소의 WHTD를 가지는 최우선으로 생각하는 
시스템에 적용될 수 있다.  
먼저 부하 및 속도 조건에 따라 요구되는 Mv의 크기가 각각 다르므로, 목표로 
하는 전동기 시스템의 운전조건에 대한 분석이 필요하다. 여기서는 부록의 
표 A.1의 동기전동기를 정격 부하조건에서 30 kr/min부터 100 kr/min까지 구동한
다고 가정하였으며, 속도에 따른 Mv는 표 4.3과 같다. 여기서 86 kr/min에서 
Mv=1.0에 도달 하였으므로 그 이상의 속도에서는 six-step 운전이 유지되어야 
한다.  
표 4.3 속도에 따른 전압변조지수(Mv) 
속도(kr/min) 30 40 50 60 70 80 86 




이러한 전압변조지수 조건을 바탕으로 속도에 다른 WTHD 곡선을 그리면, 
그림 4.12 (나)의 곡선들과 같다. 여기서 각 동일한 펄스수 조건에서 낮은 
WTHD를 가지는 방법들만 그림에 도시하였다. 각 펄스수에 해당하는 동기 
PWM방법은 아래와 같다. 
- Psw=3 : 연속 스위칭 방법[30°P] ( CS[30°P] ) 
- Psw=5 : 경계 샘플링 방법[0°B/30°P] (BS[0°B/30°P]) 
- Psw=6 : 연속 스위칭 방법[15°N/30°P] (CS[15°N/30°P]) 
- Psw=7 : 불연속 스위칭 방법[10°P/30°N/50°P] (DS[10°P/30°N/50°P]) 




























그림 4.12 최소 WTHD가지는 동기PWM방법간의 절환: 전압합성 방법 별 
평균 스위칭 주파수 및 상전압 WTHD 
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그림 4.12 (가)는 최대 스위칭 주파수 제한이 6kHz라고 할때 스위칭 펄스 
수마다 운전주파수 대비 평균 스위칭 주파수를 나타냈다. 따라서 Psw=5는 72 
kr/min이하 속도에서 사용가능하고, Psw=6는 60 kr/min이의 속도에서는 Psw=3만이 
사용 가능함을 뜻한다. 또한 Psw=1는 six-step 운전방식의 평균 스위칭 주파수를 
뜻한다. 
따라서 제한된 스위칭 주파수 조건에서 가장 낮은 WTHD를 가지는 방법을 
선택할 경우 속도에 따른 최적 스위칭 방법은 굵은실선과 같다. 40 kr/min이하의 
속도에서는 CS[10°N/30°P/50°N]을, 40 kr/min이상 72 kr/min이하의 속도에서는 
BS[0°B/30°P]을, 72 kr/min이상의 속도에서는 CS[30°P]을 사용한다. 여기서 40 
kr/min이상 60 kr/min이하의 속도에서 Psw=6과 Psw=7을 사용할 수도 있지만 
Psw=5의 WTHD에 비해 Psw=6과 Psw=7의 WTHD가 오히려 더 크기 때문에 
Psw=5을 사용하는 것이 유리하다.  
 
(가) 모의실험결과 – 전류파형 
그림 4.13은 속도 증가에 따른 스위칭 방법 절환시 상전류 및 샘플링 시간에 
대한 모의실험 파형이다. q축 전류는 속도에 상관없이 10A로 제어하였고, 
속도맥동에 의한 추가적인 속도 절환을 막기위해 1 kr/min의 히스테리시스 
밴드를 두었다. 속도 증가시에는 절환 기준 속도에서의 절환이 발생하도록 
하였기 때문에, 72 kr/min과 40 kr/min 에서 절환이 발생하였다. 반대로 속도 
감소시에는 히스테리시스 밴드의 영향으로 인해 71 kr/min과 39 kr/min에서 절환이 
발생한다. Mv의 변동과 스위칭 방식 변경으로 인해 정상상태 전류 리플의 형태 
및 최대치 변동이 있다. 또한 절환 시점인 과도 상태에서 전류가 튀는 현상이  
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그림 4.13 최소 WTHD가지는 동기 PWM방법간의 절환: 상전류 및 샘플링 시간 
 
발생하였다. 샘플링 시간은 정상상태 조건에서 속도에 반비례하는 값을 가지
므로 속도 증가 시에는 샘플링시간이 감소하게 되며, 절환 직후의 과도상황
에서는 dq전압각 제어를 위한 가변 샘플링 시간이 인가되지만 정상상태에서의 
샘플링 시간과 크게 차이 나지 않음을 알 수 있다. 
그림 4.14는 CS[30°P], BS[0°B/30°P], CS[10°N/30°P/50°N] 3가지 방법의 샘플링 


















































그림 4.14 최소 WTHD가지는 동기 PWM방법간의 절환: 각 방법의 샘플링 
지점 및 삼각파 신호 
기준으로 π/(3Ns)의 간격으로 샘플링 지점이 존재하지만, 경계샘플링의 경우 
-π/(6Ns)을 기준으로 π/(3Ns)의 간격으로 샘플링 지점이 존재한다. 점선은 각 
방법의 샘플링 지점을 표시한 것인데, 3가지 방법의 샘플링 지점이 겹치지 
않는다. CS[30°P]과 BS[0°B/30°P]의 최소 샘플링 지점간의 최소 차이는 15°, 
BS[0°B/30°P]과 CS[10°N/30°P/50°N]의 샘플링 지점간의 최소 차이는 5°이다. 
따라서 경계 샘플링과 연속샘플링 사이의 절환시 샘플링 지점의 이동이 
필연적으로 발생하며, 이로 인해 dq축 전압각 변동이 발생하게 된다. 또한 
위상각을 변동 시키더라도 경우에 따라서는 삼각파 신호의 위상이 반대가 
되어 추가적인 스위칭이 발생할 수도 있다.  
그림 4.15에서는 속도 증가에 따라 스위칭 방법간의 절환 발생시의 삼각파
신호, 상전압 파형과 d축 및 q축 전류를 확대한 파형이다. 여기서 절환 순간은 























0.1240.123 time[s]0.1260.125  






















(나) BS[0°B/30°P]에서 CS[30°P]로 절환 




절환시 파형으로 θdq오차가 발생하여 과도상태 맥동 최고치는 정상상태 맥동 
최고치에 비해 약 5A 증가하였다. 그림 4.15(나)는 BS[0°B/30°P]에서 CS[30°P] 
로의 절환시 파형으로 θdq오차가 발생하여 과도상태 맥동 최고치는 정상상태 
맥동 최고치에 비해 14A까지 증가하였다. 그림4.15에서는 절환시 삼각파 신호의 
위상천이로 인해 추가 스위칭이 발생하지 않았지만, 경우에 따라서는 추가 
스위칭이 발생할 수 있다. 
 
(나) 모의실험결과 – 자속궤적 
동기 PWM방법 이용시 정상상태 및 과도상태에서의 자속궤적을 살펴볼 필
요가 있다. 출력된 정지좌표계 전압에서 상저항에 의한 전압강하 성분을 뺀 
값을 적분하여 정지좌표계 d축 및 q축 자속( sds ,
s
qs )을 구할 수 있으며, 이는 


























여기서 rdsv 과 
r




qsi 는 동기좌표계 d축과 
q축 전류이다.  
그림4.16에서는 동기 PWM방법간의 절환이 없는 정상상태에서의 자속궤
적을 도시하였다. 그림4.16의 (가)는 39 kr/min에서 CS[10°N/30°P/50°N]을 이용해 
전압합성시, (나)는 60 kr/min에서 BS[0°B/30°P]을 이용해 전압합성시, (다)는 
77,000 kr/min에서 CS[30°P]을 이용해 전압합성시 수식(4.14)를 통해 구한 정지
좌표계 자속궤적이다. 속도가 증가함에 따라 자속 궤적의 크기가 커졌으며, 3가























d축 자속[mV·s]  










d축 자속[mV·s]  
(다) CS[30°P] 
그림 4.16 최소 WTHD가지는 동기 PWM방법간의 절환: 정상상태 자속궤적 
 
그림4.17에서는 동기 PWM방법간의 절환시의 자속궤적을 도시하였다. (가)
는 40 kr/min에서 CS[10°N/30°P/50°N]에서 BS[0°B/30°P]로 절환시, (나)는 72 
kr/min에서 BS[0°B/30°P]에서 CS[30°P]로 절환시 과도상태 자속궤적이다. 절환
시 샘플링 지점에 대한 오차로 인해 자속궤적이 정상상태의 자속궤적에서 
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벗어나게된다. 이렇게 벗어산 자속중심으로 인해 과도태에서 전류맥동이 추가로 
발생하게 되는 것이다. 특히 BS[0°B/30°P]에서 CS[30°P]로 절환시 자속중심의 













d축 자속[mV·s]      











d축 자속[mV·s]  
(나) BS[0°B/30°P]에서 CS[30°P]로 절환시 
그림 4.17 최소 WTHD가지는 동기 PWM방법간의 절환: 과도상태 자속궤적 
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4.2.2 동일한 샘플링 지점을 가지는 동기 PWM방법간의 절환 
스위칭 방법간의 샘플링지점에 대한 오차와 추가적인 없이 동기 PWM
방법을 연결하고자 할 경우, 스위칭 방법들의 삼각파 방향 및 샘플링 시점에 
대한 고려가 필요하다. 앞선 4.2.1의 운전속도에 따라 WTHD가 최소인 동기 
PWM방법을 사용하는 방법에서 삼각파의 방향이 동기화되지 않은 상태에서 
절환이 발생할 경우 원하지 않는 전압벡터를 순간 발생시키거나 한번의 추가
적인 스위칭이 발생한다. 따라서 방법간의 샘플링지점 동기화로 전압합성 방
법간의 절환시 과도 전류 오차를 줄일수 있는 방식을 제안한다.  
표 4.4는 앞절에서 소개한 전압합성 방법을 적용할 경우 샘플링 및 전압 
지령 업데이트가 발생하는 지점을 나타낸 표이다. ‘up’이 표시된 지점은 시스템 
샘플링 및 전압 지령값에 대한 업데이트가 발생하고 삼각파가 최소값을 가져  





0 15 20 30 40 45 60 
1 
BS(0°B) up      up 
CS(30°P) down      up 
2 
BS(0°B/30°P)  down    up  
CS(15°P/45°N) down   up   down 
CS(15°N/45°P) up   down   up 
3 
CS(10°N/30°P/50°N) up  down  up  down 
CS(10°P/30°N/50°P) down  up  down  up 




이 지점 이후부터는 증가하는 삼각파를 가진다는 뜻이다. 따라서 이 지점부터 
다음 샘플링까지의 샘플링 주기는 오프시퀀스에 해당한다. ‘down’이 표시된 
지점은 시스템 샘플링 및 전압 지령값에 대한 업데이트가 발생하고 삼각파가 
최대값을 가져 이 지점 이후부터는 삼각파가 감소한다는 뜻이다. 따라서 
이 지점부터 샘플링 주기는 온 시퀀스에 해당한다. ‘up’과 ‘down’의 표시는 
홀수번째 섹터를 기준으로 도시한 것으로 BS(0°B)를 제외한 나머지 방법들은 
짝수 번째 섹터에서는 up/down 조건이 반대이다. 
따라서 방법 절환시 샘플링 지점이 일치하고 추가적인 스위칭이 발생하지 
않도록 사용할 수 있는 방법은 아래와 같다. 
- Ns=1, CS(30°P) + Ns=3, DS(10°P/30°N/50°P) 또는 CS(10°P/30°N/50°P)  
- Ns=1, BS(0°B) + Ns=2, CS(15°N/45°P) + Ns=3, CS(10°N/30°P/50°N)  
- Ns=1, CS(30°P) + Ns=2, CS(15°N/45°P) + Ns=3, CS(10°N/30°P/50°N) 
여기서 Ns이 짝수인 경계 샘플링 방식에서 벡터 인가각은 섹터의 경계를 기준
으로 위치하기 때문에, Ns가 홀수인 연속 및 불연속 스위칭 방식의 샘플링 및 
업데이트 지점과 엇갈린 위치에 계속 존재하게 된다. 따라서 Ns가 짝수인 경계 
샘플링 방식은 Ns가 짝수인 연속 및 불연속 스위칭 방식을 사용하면 동기지점을 
찾을 수 있어 자연스러운 연결이 가능해 질 수 있다.  
 
(가) 모의실험결과 – 전류파형 
위 3가지 방법중 제한된 스위칭 주파수 조건에서 가장 낮은 WTHD를 가지는 
방법을 선택할 경우 3번째 방법이며, 그림 4.18의 속도에 다른 WTHD 곡선에서 
굵은 실선으로 나타냈다. 40 kr/min이하의 속도에서는 CS[10°N/30°P/50°N]을, 
40 kr/min이상 60 kr/min이하의 속도에서는 CS[15°N/45°P]을, 60 kr/min이상의 속도






























그림 4.18 동일한 샘플링 지점을 가지는 동기 PWM방법간의 절환: 전압합성 
방법 별 평균 스위칭 주파수 및 상전압 WTHD  
 
방법에 비해 40 kr/min 이상 72 kr/min이하의 속도에서는 WTHD가 다소 증가
하게 된다. 
그림 4.19은 CS[30°P], CS[15°N/45°P], CS[10°N/30°P/50°N] 3가지 방법의 샘플링 
시점 및 삼각파의 위상을 함께 도시한 그림이다. 3가지 방법 모두 연속 스위칭 
방식이므로 경우 0°를 기준으로 π/(3Ns)의 간격으로 샘플링 지점이 존재한다. 
섹터 내의 샘플링 지점은 일치하지 않지만, 각 섹터의 시작지점인 0, ±π/3, 
±2π/3, π에서 샘플링 지점이 일치하게 된다. 따라서 속도 경계에 따라 방법간의 
절환이 발생할 경우 이 샘플링 지점에서 변경하게되면, 방법간의 절환시 발생하는
전류 맥동을 저감 할 수 있게 된다. 또한, CS[30°P]과 CS[15°N/45°P] 간의 절환


















































그림 4.19 동일한 샘플링 지점을 가지는 동기 PWM방법간의 절환: 각 방법의 




±2π/3에서 절환을 실시할 경우 추가적인 스위칭이 발생하지 않는다. 
그림 4.20에서는 속도 감소방향에서 스위칭 방법간의 절환 발생시의 상전압 
파형과 dq축 전류를 도시하였다. 여기서 절환 순간은 화살표로 표시하였다. 
CS[10°N/30°P/50°N]에서 CS[15°N/45°P]로의 절환시 dq축 전류의 과도상태 맥동 
최고치는 정상상태 맥동 최고치와 거의 차이가 없었다. CS[15°N/45°P]에서 
CS[30°P]로의 절환시 dq축 전류의 과도상태 맥동 최고치는 정상상태 맥동 
최고치보다 약 2A가 증가하였는데 이는 앞선방법에 비해 약 90%의 맥동 전류 
저감 효과가 있었다. 또한 삼각파 신호의 위상 변화 발생하지 않기 때문에 
추가적인 스위칭 증가는 항상 존재하지 않는다는 장점이 있다. 따라서 절환시 
토크맥동을 최소로 하는 것이 중요하거나 CS[15°N/45°P]가 사용되는 속도 














































0.2670.266 time[s]0.268   
(나) CS[15°N/45°P]에서 CS[30°P]로 절환 
그림 4.20 동일한 샘플링 지점을 가지는 동기 PWM방법간의 절환: 절환시 과
도상태 상전압 및 dq축 전류 
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(나) 모의실험결과 – 자속궤적 
그림4.21에서는 50 kr/min에서 BS[0°B/30°P]을 이용해 전압합성시 정상상태
에서의 자속궤적을 도시하였다. 나머지 동일샘플링 지점을 가지는 스위칭방법 
간의 절환에서 사용되는 CS[30°P]과 CS[10°N/30°P/50°N]의 자속궤적은 그림
4.16의 최소 WTHD가지는 스위칭 방법간의 절환에서의 자속궤적과 같다. 
BS[0°B/30°P]을 사용시의 자속궤적은 3면의 길이는 길고 나머지 3면의 길이는 
상대적으로 짧은 구조를 가지고 있다. 이는 출력전압에 짝수 고조파로 인해 
생기는 것으로 기본파 자속의 궤적은 중심에 있지만, 평균 자속은 음의 d축 
방향으로 치우친 구조를 가진다.  
그림4.22에서는 동기 PWM방법간의 절환시의 자속궤적을 도시하였다. 그림
4.22(가)는 40 kr/min에서 CS[10°N/30°P/50°N]에서 CS[15°N/45°P]로 절환시, 그림
4.22(나)는 60 kr/min에서 CS[15°N/45°P]에서 CS[30°P]로 절환시 과도상태 자속











d축 자속[mV·s]      
그림 4.21 동일한 샘플링 지점을 가지는 동기PWM방법간의 절환: 
BS[0°B/30°P]에서의 정상상태 자속궤적 
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자연스럽게 자속이 연결된다. 그림4.22(나)에서는 절환시 자속궤적이 정상상태의 
자속궤적에서 조금 벗어나지만, 앞선 최소 WTHD가지는 스위칭 방법간의 절환
방법에 비해 그 크기가 작음을 확인 할 수 있다. 따라서 동일한 샘플링 지점을 
가지는 스위칭방법 간의 절환시에는 자속중심의 이동이 없거나 작기 때문에 










d축 자속[mV·s]      











d축 자속[mV·s]  
(나) CS[15°N/45°P]에서 CS[30°P]로 절환시 




4.2.3 고정 샘플링에서 가변 샘플링으로의 절환 
가변 샘플링 및 동기 PWM방법만을 이용하여 영속부터 전동기 구동을 하기
에는 어려움이 존재한다. 따라서 고조파의 크기가 작고 정확한 기본파 전압 
합성이 가능하다고 알려진 Mf=15 혹은 9에 해당하는 일정 속도까지는 고정 
샘플링을 이용한 전압 합성방법을 사용한다. 그 이후의 속도에서는 제안된 가변 
샘플링 및 동기 PWM방법으로의 절환이 필요하다. 하지만 고정 샘플링의 
경우 Mf가 정수가 아닐 경우 섹터에서의 샘플링 지점이 달라 진다. 따라서 절환 
순간의 고정 샘플링 방법의 샘플링 시점이 절환 하고자 하는 동기 PWM방법의 
샘플링 지점이 아닐 경우 제어기의 동기좌표계 전압각과 실제 전압각 사이에 
차이가 발생할 수 있다.  
이를 해결하기 위해 샘플링 시점을 고려한 절환 알고리즘의 블록다이어 
그램을 그림 4.23에 도시하였다. 먼저 운전 속도에 전압합성 방법을 선택하는 
Ns 선택기가 있는데 고정에서 가변 샘플링으로 절환하는 기준속도(ωfix)를 경계로 
운전속도가 더 클 경우는 1, 작을 경우에는 0을 출력한다. 또한 속도 조건에 따른 
Ns의 개수를 선택하여 출력해 주는데 앞서 서술한 동기 PWM방법내에서 히스
테리시스 대역을 고려한 선택을 실시하게 된다.  
여기서 Ns선택기의 0/1 출력을 기준으로 바로 전압합성 방법을 결정하는 
것이 아니라 현재의 샘플링 지점(θsamp)이 절환 하고자하는 동기 PWM방법의 
샘플링 지점(θfix)와의 차이가 설정한 샘플링 오차대역(θb)이내인지 여부를 추가
로 판단하여 절환을 실시한다. θsamp 은 샘플링 시의 전류제어기에서 사용되는 
고정자각으로 아래와 같은 관계식을 통해 구할 수 있다. 
 rdqsamp 




























그림 4.23 샘플링 시점을 고려한 가변 / 고정 샘플링 절환 알고리즘 
 
여기서 *dq 는 전류제어기 출력 동기좌표계 전압각이고, r̂ 는 측정 또는 추정된 
회전자 각이다. 절환하고자 하는 동기 PWM방법이 연속 또는 불연속 스위칭 

















  (4.27) 
또한 θsamp - θfix 은 절환시 가변 샘플링 알고리즘의 옵셋각에 영향을 주기 때문에 
옵셋 보정 알고리즘 저역통과 필터의 초기값으로 사용할 수 있다. 고정 샘플
링을 이용한 SVPWM 블록에서는 θfix 에서 동기 PWM방법이 출력하는 전압
벡터정보 k 와 nsec을 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM 시스템으로 전달하여 
절환시 합성해야 하는 전압벡터를 정확히 선정 할 수 있도록 도와준다.  
그림 4.24는 샘플링 시점을 고려하지 않고 고정 샘플링을 이용한 SVPWM에서 
가변 샘플링을 이용한 CS[10°N/30°P/50°N]으로 절환시 과도 전류 파형이다. 


































그림 4.24 샘플링 시점을 고려하지 않고 가변 샘플링으로 변환시 전류파형 
 
한다면, Ns가 가장 큰 CS[10°N/30°P/50°N]의 경우 40 kr/min이하 속도에서 사용
하였으므로 그 이하의 속도에서 고정 샘플링으로의 절환이 필요하다. 따라서 
여기서는 30 kr/min에서 가변 샘플링 시스템으로의 절환을 고려하였으며, 고정 
샘플링 시스템은 스위칭 주파수 4.5 kHz 샘플링 주파수 9 kHz로 설정하였다. 
속도가 점점 증가하여 0.25s에서 30 kr/min이되어 절환이 실시되었다. 0.25초 
이전에는 Mf가 정수가 되지 못하기 때문에 d축 및 q축 전류 맥동 파형이 변화
한다. 또한, 샘플링 지점이 계속 이동하기 때문에 θsamp-θfix 값이 ±10°사이 값에서 
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계속 맥동하다 Mf가 정수에 가까워 짐에 따라 기울기가 줄어들어 Mf가 정수배가 
되는 순간 0이 됨을 확인 할 수 있다. 절환 시점에서 θsamp-θfix가 10°였으며, 
절환 이후 옵셋 보상값이 20°가 되었다. 따라서 절환 순간 샘플링 지점의 
차이가 10° 이상 발생할 수 있게 된다. 그로 인해 d축과 q축 전류 피크치는 
정상상태 전류 피크기에 비해 최대 5.3A의 증가가 발생 하였다. 옵셋 보상기에 
저역통과 필터를 사용하였기 때문에 절환 순간부터 초기값차이를 바로 보상하지 
못하며, 일정시간이후 옵셋값을 보정해 주었다. 여기서 절환시 인가해주는 첫 
전압벡터의 위치가 맞지 않는 경우 최대 전류 맥동은 훨씬 커질 수 있다.  
그림 4.25은 샘플링 시점을 고려하여 고정 샘플링에서 가변 샘플링을 이용한 
CS[10°N/30°P/50°N]으로 절환시 과도전류 파형이다. 여기서 샘플링 오차대역을 
0.5°로 설정하였다. 절환 기준속도인 30 kr/min이 되었지만 θsamp - θfix가 샘플링 
오차대역 내로 들어 오지않기 때문에 절환이 바로 일어나지 않았다. 고정 샘플
링이 계속 유지되고 있기 때문에 θsamp-θfix이 변동하며, 이 값이 샘플링 오차
대역에 들어 왔을 때 절환이 이루어 졌다. d축과 q축 전류의 정상상태 피크치
대비 과도상태 피크치 증가는 최대 1.0A로 기존 방법에 비해 전류 증가 크기가 
80%이상 감소 되었다.  
샘플링 시점을 고려하지 않고 속도에 따른 절환을 실시 할 경우, 절환되는 
순간의 샘플링 위치가 항상 일정하지 못하다. 따라서 절환시 고정 샘플링 
시스템의 섹터내 샘플링 지점에 따라 각각 다른 과도 성능을 보인다. 하지만 
제안된 샘플링 시점을 고려한 가변 샘플링 절환기를 사용할 경우 절환시 과도








































4.3 약자속 영역에서의 six-step 운전 
가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법을 약자속 영역에서의 six-step 운
전에 적용할 수 있으며, 그 구조는 그림 4.26과 같다. 기존의 고정 샘플링을 
이용한 six-step 운전 알고리즘 블록도에서 전압 지령 수정기 및 과변조 전압 
합성 블록 대신 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM 시스템을 사용한다. 여기서 
전압 궤환 약자속 제어기의 구조는 그림 2.11과 같으며 구동원리는 동일하나, 
가변 샘플링을 이용한 동기 PWM 시스템에서 발생한 tsamp를 기준으로 제어기 
연산이 진행된다.  
그림 4.27은 약자속 운전영역에서 가변 샘플링 및 동기 PWM방법을 이용한 
모의실험 결과이다. 성능 비교를 위해 2.2.3의 고정 샘플링에서 six-step 운전이 
구현된 전압지령 수정 방식 [방법I], 2.4.3의 가변 샘플링을 이용해 고정 six-step 
전압을 출력하는 방법 [방법II]과 동일한 조건하에 모의실험을 실시하였다. 
제안된 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법에서는 Mv=1까지 전압합성이 
가능한 CS[30°P]를 적용해 전압 합성을 하였다. 따라서 전압궤환 약자속 제어
기를 통해 자연스럽게 six-step 운전이 이루어 지고있다. 과도 상태를 제외한 

























토크에 기본파의 6배에 해당하는 맥동 성분이외에 다른 주파수 성분은 존재
하지 않는다. 따라서 제안된 방법은 가변 샘플링을 이용해 출력전압의 기본파 
주파수와 동기화된 전압이 출력되므로 [방법II]처럼, [방법I]에 비해 토크맥동 
및 전류맥동이 현저히 줄어듦을 확인할 수 있다.  
과도 상태의 동작을 살펴 보기 위해 0.2초 부근과 0.7초 부근의 파형을 그림 
4.28 (가) 와 (나)에 도시 하였다. 4.28 (가)는 영 토크 조건에서 양의 토크 지령을 
step으로 인가하였을 때이다. 제안된 전압크기 조건하에 출력토크를 늘리기 
위해 약자속 제어기가 d축 전류를 음으로 증가 시켰으며, q축 전류는 지령값에 
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(나) 과도상태 확대파형 (0.695~0.725s) 
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(다) 정상상태 확대파형 (0.400~0.430s) 
그림 4.28 약자속 운전영역에서의 고정 샘플링 운전시 구간 확대파형  
 
있다. 4.28 (나)는 양의 토크 조건에서 step으로 0토크 지령을 인가하였을때의 
파형이다. 순간 q축 전류 감소를 위해 Mv=1 이하의 전압이 필요하기 때문에 
CS[30°P] 를 통해 Psw=3인 전압이 기본파 2.5주기 동안 합성되었다. 
방법II에서는 저전압을 합성하지 못하기 때문에 q축 전류가 정상상태에 도
달하는데 25ms 이상의 시간이 걸렸으나 제안된 방법은 10ms 이내에 d축과 q축 
전류가 정상상태에 도달했다. 방법I에서는 순간 낮은 전압 합성을 위해 고정된 
스위칭 주파수로 많은 횟수의 스위칭이 순간적으로 발생하지만 제안된 방법은 
추가 스위칭 횟수를 상당히 줄일 수 있다. 
4.28 (다)는 정상상태인 0.4초 부근의 전류 전압파형이다. 섹터당 샘플링 수 
Ns가 항상 정수로 유지되기 때문에 방법II를 사용한 동작때와는 달리 기본파 
주파수 6배의 맥동 성분이외의 다른 추가적인 맥동이 존재하지 않는다. 
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제안된 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법은 2.4.3의 가변 샘플링을 이용
한 six-step 방법과 정상상태 성능은 동일 했으나 부하토크 감소시 전류제어 
응답성을 향상 시킬 수 있었다. 또한 가변 샘플링을 이용한 six-step 방법은 
Mv가 1로 고정되기 때문에 정토크 운전영역에서 운전하기 위해서는 d축에 
양의 전류를 인가하여 자속을 증가시켜야 한다. 하지만 제안된 방법은 Mv 





제 5 장 실험결과 
5.1 실험장치의 구성 
그림 5.1은 실험에 사용된 제어보드이다. 본 연구에서 제안된 가변 샘플링을 
이용한 동기 PWM방법을 구현하기 위해 마이크로프로세서와 FPGA(Field-
Programmable Gate Arry)로 이루어진 제어보드를 이용하였다. 마이크로프로세서로는 
TI사의 TMS320C28346를 사용하여 가변 샘플링을 이용한 전류제어 및 약자속 
제어기를 구현하는데 사용되다. FPGA로는 Altera 사의 EP4CE6F17C7를 사용하
였으며, 가변 샘플링 주기가 적용된 동기 PWM방법의 스위치 게이팅 신호를 
발생시키는데 사용되었다.  
가변하는 샘플링 주기를 가지는 게이팅 신호를 합성하기 위해서는 디지털 
제어기에서 삼각파 신호의 주기, 삼각파의 형태, 전압지령신호 3가지를 정해진  
 
 






그림 5.2 80,000 r/min 구동이 가능한 400W 동기 전동기  
 
 





샘플링 시점에서 일괄적으로 변화시킬 수 있어야 한다. 하지만 TI사에서 제공하는 
마이크로프로세서의 경우 전압지령신호는 “Shadow Mode”를 사용하여 정해진 
시점에서 일괄적으로 변화가능하고, 삼각파 신호 주기의 경우 제한된 지점에
서만 변경가능하다. 하지만 삼각파의 형태 및 스위칭 동작에 대한 설정은 
일괄적인 변화가 불가능하다. 따라서 마이크로프로세서만으로 정확한 가변 
샘플링을 이용한 동기 PWM이 불가능했기 때문에, 본 실험에서는 FPGA를 사
용하여 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법을 구현하였다.  
본 논문의 모의실험 및 실험에서는 2가지의 전동기가 고려되었다. 먼저 
그림 5.2은 80,000 r/min 운전이 가능한 400W 동기 전동기로 전동기의 축에 팬
부하가 연결되어 있는 구조이다. 400W 전동기에 대한 자세한 제정수는 부록A의 
표A-1에 정리하였다. 그림 5.3은 3,000 r/min 운전이 가능한 150W 전동기가 
설치된 Motor-Generator (MG)세트로 오른쪽이 타겟 전동기이며 왼쪽은 부하전동
기로 구성되어 있다. 150W 전동기에 대한 자세한 시스템 제정수는 부록A의 
표A-2에 정리하였다. 
4장의 모의실험에서는 주로 400W 전동기의 제정수를 이용하여 제안된 
가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법의 성능을 확인하였다. 하지만 400W 전
동기의 시험세트의 경우 팬의 유량을 실시간으로 조절하기 힘든 구조이기 
때문에 과도 부하실험이 불가능했다. 이에 실제 실험에서는 150W 전동기로 






5.2 기존방법들의 한계 
 본 절에서는 기존 알고리즘들이 가지는 문제점을 실험을 통해 확인하고 분석
한다.  
5.2.1 고정 샘플링을 이용한 six-step 운전 
낮은 주파주 변조지수 조건에서 고정 샘플링을 이용한 six-step운전시 전류
제어 성능을 살펴보기 위해 실험을 실시하였다. 논문[29]의 전압지령 수정기를 
이용한 six-step 운전방식을 적용하였으며, MG세트로 구성된 150W 동기 전동기
를 사용하였다. 고정 샘플링 주파수는 5 kHz, 스위칭 주파수는 2.5 kHz로 고정
하였으며, 그림 5.4에서는 운전속도는 3,150 r/min (기본파 주파수는 210 Hz)로 
Mf는 11.9인 조건에서 타켓 전동기의 전류제어를 실시하였다. 여기서 d축 및 q축 
전류는 고정된 샘플링 주기로 측정된 3상 전류를 좌표변환을 통해 얻은 값이고, 
A상전류는 측정된 전류이다. 주파수 변조지수 Mf가 정수가 아니기 때문에 정상
상태 상전류에 낮은 주파수로 맥동하는 성분을 유발하는 것을 확인할 수 있다. 
그림 5.5는 운전속도는 3,125 r/min (기본파 주파수는 208.3 Hz)로 Mf는 12.0인 
조건에서 타켓 전동기의 전류제어를 실시했을 때의 전류파형이다. 주파수 변조
지수 Mf가 정수이기 때문에 정상상태 일부 구간에서 상대적으로 작은 맥동
전류를 가지지만, 운전속도가 3,125 r/min에서 조금만 벗어날 경우 맥동전류는 
크게 증가한다.  
그림 5.6은 그림 5.4의 과도상태 부분을 확대한 파형으로 샘플링된 dq축 
전류 및 전류지령, 측정된 A상전류, 출력된 A상 전압의 측정값이다. 여기서 A상 
전압은 부하가 3상 평형이라 가정하고 선간 전압 Vab와 Vca을 측정하여 두 
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전압의 차에 1/3을 곱하여 구하였다. 그림 5.6(가)에서는 +50%정격전류(0.5A)를 







그림 5.4 고정 샘플링을 이용한 six-step 운전시 전류파형(Mf=11.9) 
 
 

























(나) +50% step 토크 제거시 
그림 5.6 고정 샘플링을 이용한 six-step 운전(Mf=11.9)시 과도구간 확대 
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도달하는데 약 100ms이상의 시간이 소요되었다. 출력전압은 과도 상태에서도 
계속 six-step형태를 유지하고 있고 있으나 6개의 전압벡터 인가시간이 균일하지 
못한 것을 확인할 수 있다. 그로 인해 dq축 전류에 저주파의 맥동이 크게 발생
하였다. 그림 5.6(나)에서는 반대로 +50%정격전류를 계단으로 감소시 전류 및 
전압파형으로, dq축 전류가 정상상태에 도달하는데 약 80ms정도의 시간이 소요 
되었다. 과도상태에서 출력토크를 감소시기 위해 평소보다 작은 q축 전압이 
필요하고 그로인해에 Mv<1인 전압을 출력하였다. 이때 Mv<1인 전압을 출력하기 
위해 고정된 2.5 kHz의 주파수로 스위칭을 하였으며, 약자속 제어기가 필요한 
d축 전류의 크기를 줄여 필요한 Mv가 1이 될때까지 지속된다. 따라서 순간적
으로 스위칭 손실이 증가하게 된다. 
 
5.2.2 가변 샘플링을 이용한 고정 six-step 운전방식 
그림 5.7은 150W전동기를 3,750 r/min에서 2.4.3절의 가변 샘플링을 이용한 
고정 six-step 운전방식을 적용하여 운전할 경우의 dq축전류 및 전류지령, A상
전류 파형이다. 출력전압은 항상 six-step으로 고정되기 때문에 평균 스위칭 
주파수는 기본파 주파수와 동일한 250 Hz이다. 여기서 dq축 전류는 3상전류를 
샘플링한 이후 동기좌표계로 변환한 값이다. 따라서 동기좌표계에서 기본파의 
6배로 맥동하는 전류의 특정지점값을 샘플링하게된다. 이때 평균전류값을 측정
하지 못하는 문제가 발생하는데[75]-[76], 논문[25]의 방법을 이용하여 그 크기를 
보정하였다. 가변 샘플링을 이용한 고정 six-step 운전방식에서는 주파수 변조
지수 Mf가 항상 1인 정수이기 때문에 고정 샘플링 시스템에서 six-step 운전시 










그림 5.7 가변 샘플링을 이용한 고정 six-step 운전시 전류파형 
 
그림 5.8은 그림 5.7의 과도상태 부분을 확대한 파형으로 샘플링된 dq축 
전류 및 전류지령, 측정된 A상전류, 출력된 A상전압의 측정값이다. 그림 5.8(가)
에서는 +50%정격전류(0.5A)를 계단형태로 증가시 전류 및 전압을 확대한 파형
으로, q축 전류가 정상상태까지 도달하는데 약 35ms의 시간이 소요되었다. d축 
전류는 그림 3.7의 전체파형을 보게 되면 약 300ms으로 q축 전류에 비해 상대
적으로 긴 시간이 소요되었다. 출력전압은 과도 상태에서도 계속 six-step형태의 
전압을 유지하고 6개의 전압벡터 인가시간이 비교적 균일하게 인가되고 있다. 
그림 5.8(나)에서는 반대로 +50%정격전류를 계단으로 감소시 전류 및 전압파
형으로, q축 전류와 d축 전류는 정상상태에 도달하는데 각각 약 35ms과 300ms 
정도의 시간이 소요되었다. 과도상태에서 출력토크를 감소시기 위해 평소보다 






















(나) +50% step 토크 제거시 
그림 5.8 가변 샘플링을 이용한 고정 six-step 운전시 과도구간 확대 
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Mv=1의 크기로 고정되어 있기 때문에 과도응답이 느리다는 단점이 있다. 특히 
토크 출력에 기여하지 못하는 d축 전류에 대한 응답이 느려 과도상태에서 
불필요한 전류가 비교적 오랫동안 사용되는 것을 확인 할 수있다. 따라서 고정 
샘플링을 이용한 six-step 합성 방법에 비해 정상상태 전류는 개선 되었지만, 
과도 상태의 전류응답성은 비슷하거나 오히려 좋지 못하다. 
  그림 5.9는 고정 six-step 운전방식을 적용하여 3,500 r/min에서 3,900 r/min까지 
증가 시켰을때의 dq축 전류 파형이다. 여기서 q축 전류는 0.5A로 제어하고 있는 
상황이다. 여기서 Mv=1로 유지하기위해 3,500 r/min에서 d축 전류는 +0.06A였다. 
속도가 증가할수록 d축 전류가 감소하여 3,900 r/min 에서는 d축 전류가 -0.21A
였다. 항상 Mv=1.0인 six-step 운전을 실시하다 보니 Mv가 1이하의 전압이 필요
한 어떤 출력토크 조건에서는 양의 d축 전류가 필요하게 된다. 즉, 정격 속도 
부근 혹은 그 이하의 속도영역에서 경우에 따라서는 토크에 관여하지 못하는 
양의 d축 전류를 사용해야 되기 때문에 효율적인 운전을 하지 못한다. 따라서 









그림 5.9 가변 샘플링을 이용한 고정 six-step 운전시 전류파형 
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5.3 동기 PWM방법 사용시 정상상태 성능 
본 절에서는 각 동기 PWM방법을 적용하여 42mH, 65Ω의 인덕터 및 저항
부하에 전압을 인가해 주었을때, 상전류 및 상전압의 정상상태 특성을 살펴
보았다. 여기서 직류단 전압이 100V인 상황에서 기본파주파수가 500Hz이고 
Mv=0.7인 기본파 전압을 합성하였다.  


















ias  [0.2A/div]vas [33V/div]
ias  [0.2A/div]vas [33V/div]
 




샘플링 방법[0°B]을 이용하여 전압 합성시 상전압과 상전류 파형이다. 여기서 
A상 전압은 부하가 3상 평형이라고 가정하고 선간 전압 Vab와 Vca을 측정하여 
두 개의 차에 1/3을 곱한 값이다. 연속 스위칭 방법[30°N]의 경우 최대 합성가능 
전압이 Mv=0.7321이기 때문에 영벡터 인가각이 나머지 두 방법에 비해 상대적
으로 작음을 알 수 있다. 합성된 전압파형은 앞서 이론 설명에서 도시한 그림과 
거의 흡사하나 데드타임등의 인버터의 비선형적인 요소에 의해 출력전압이 
조금 왜곡될 수 있다. 상전류의 전고조파 왜곡율은 연속 스위칭 방법[30°P]에서 
11.2%, 연속 스위칭 방법[30°N]에서 21.5%, 경계 샘플링 방법[0°B]에서 14.3%
였다. 실험에서는 시정수에 의한 감쇄영향이 존재하기 때문에 그림 3.18의 
Mv=0.7에서의 가중 전고조파 왜곡율에 비해 조금 큰 값을 가진다.  
그림 5.11은 상전압의 고조파 분석 결과로 3가지 방법 모두 평균 스위칭 
주파수는 1.5kHz로 두 배 스위칭 주파수 대역인 5,7고조파가 상대적으로 큰데 
연속 스위칭 방법[30°P]에서는 7차 고조파가, 연속 스위칭 방법[30°N]과 경계 
샘플링 방법[0°B]에서는 5차 고조파가 컸다. 이는 그림3.13, 3.15, 3.17의 고주파 
분석결과와 유사했다. 
그림 5.12는 Ns=2인 경계 샘플링 방법[0°B/30°P]과 연속 스위칭 방법
[15°P/45°N]를 이용하여 전압합성시 상전압과 상전류 파형이다. 연속 스위칭 
방법[15°P/45°N]은 반파대칭을 만족하지 못하는 방법으로 양의 전압을 합성하는 
반주기 부분과 음의 전압을 합성하는 나머지 반주기의 파형이 서로 다름을 알 
수 있다. 상전류의 전고조파 왜곡율은 경계 샘플링 방법[0°B/30°P]에서 7.6%이고 
연속 스위칭 방법[15°P/45°N]에서 9.6%로 그림 3.23의 상전압 가중 전고조파 
왜곡율 보다 조금 큰값이다.  
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그림 5.13은 상전압의 고조파 분석 결과로 연속 스위칭 방법에서의 평균 
스위칭 주파수는 3kHz로 두 배 스위칭 주파수 대역인 11차와 13차 고조파가 
상대적으로 큼을 알 수 있다. 또한 크기는 상대적으로 작지만, 짝수 고조파가 
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ias  [0.2A/div]vas [33V/div]
 

















그림 5.13 Ns=2방법으로 Mv=0.7합성시 상전압의 고조파 측정 결과 
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평균 스위칭 주파수는 2.5kHz로 2배 스위칭 주파수 대역은 9차와 11차 이지만, 
11차와 13차 고조파가 상대적으로 큰 것이 특징이다. 이는 그림 3.20의 분석
결과와 일치한다. 
그림 5.14은 Ns=3인 연속 스위칭 방법[10°N/30°P/50°N], 연속 스위칭 방법
[10°P/30°N/50°P]와 불연속 스위칭 방법[10°P/30°N/50°P]를 이용하여 전압합성시 






















ias  [0.2A/div]vas [33V/div]
ias  [0.2A/div]vas [33V/div]
 




대칭과 1/4주기 대칭을 만족함을 알 수 있다. 상전류의 전고조파 왜곡율은 
연속 스위칭 방법[10°N/30°P/50°N]에서 6.3%, 연속 스위칭 방법[10°P/30°N/50°P]
에서 6.6%, 불연속 스위칭 방법[10°P/30°N/50°P]에서 8.4%로 그림 3.30의 상전압 
가중 전고조파 왜곡율 보다 조금 큰값이다.  
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그림 5.15 Ns=3방법으로 Mv=0.7합성시 상전압의 고조파 측정 결과 
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평균 4.5kHz의 스위칭 주파수를 가지며, 두 배 스위칭 주파수 대역인 17차와 
19차 고조파가 상대적으로 가장 컸다. 기본파 이외의 주파수의 경우 존재하는 
위치는 거의 비슷했으나 연속 스위칭 방법[10°P/30°N/50°P]의 고조파 크기가 
연속 스위칭 방법[10°N/30°P/50°N]의 고조파 크기보다 조금씩 더 컸다. 이는 
그림 3.25와 3.37의 분석결과와 유사하다. 불연속 스위칭 방법[10°P/30°N/50°P]의 
경우 평균 스위칭 주파수는 3.5kHz이지만 두 배의 스위칭 주파수 대역에 
고조파는 거의 존재하지 않았다. 하지만, 11차 및 7차 고조파가 상대적으로 





5.4 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM 방법 적용 
이번절에서는 제안된 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법을 이용한 전
동기 제어시 그 성능을 살펴 보았다.  
 
5.4.1 옵셋각 보상기의 영향 
그림 5.16는 옵셋각 보상기 적용전후시 과도상태 전류파형이다. 여기서 
150W 동기전동기 구동을 위해 Ns=3인 연속 스위칭 방법[10°N/30°P/50°N]을 
사용하여 전압을 합성하였다. 그림 5.16의 초반 2.5초는 옵셋각 보상기를 적용










옵셋보상 ×  옵셋보상 ○  
 
그림 5.16 옵셋각 보상기 적용 전후의 전류파형 
 
221 
±0.5A의 q축 지령을 1초동안 인가하였으며, 이때 d축 전류 지령은 0으로 유지 
하였다. 또한 옵셋각 보상기 적용전의 보상각은 계산만 실시하였고, 적용후에는 
계산된 보상각을 전압각 지령에서 빼 주었다. 여기서 전류제어기의 제어밴드는 
100Hz, 옵셋각 보상기의 저역통과 필터의 통과대역은 20Hz로 설정하였다. 
그림 5.17은 +0.5A의 q축 전류 지령이 인가되는 순간을 확대한 파형으로, 
(가)는 옵셋각 보상전, (나)는 옵셋각 보상후의 과도상태 전류 파형이다. 옵셋각 
보상전에는 전류제어기에서 생각하는 전압각과 실제 인버터에서 출력된 전압의 
전압각 사이의 차는 38°였다. 따라서 양의 q축 전류 지령이 인가되는 순간 
전류제어가 제대로 되지 않다가 50ms 이후 dq축 전류가 정상상태에 도달하였다. 
또한 d축 전류는 최대 0.5A의 전류맥동값을 가졌다. 즉, 옵셋각을 보상하지 
않을 경우 잘못된 동기좌표계 전압을 합성하게 되는데, 각오차가 90도이하
에서는 dq축에 대한 ±부호의 방향이 일치하기 때문에 정상상태 전류오차가 
0이 될수 있지만, 그 이상의 각오차에서는 positive 피드백 제어루프를 형성하기
때문에 전류제어가 더 이상 불가능해 지게 된다. 또한 과도상태에서는 잘못된 
위치의 전압출력으로 인해 dq축 전류의 상호간섭이 심해지고 정상상태 도달에 
상대적으로 긴시간이 필요하게 된다. 
옵셋각 보상 후에는 계산된 옵셋각이 20°도 였으며, 이를 보상한 결과 q축 
전류는 정상상태 도달까지 4ms가 걸렸으며, d축의 전류 맥동은 거의 없었다. 
즉, 옵셋각 보정시 정확한 dq축 전압 인가가 가능했으며, 그로 인해 과도상태 






















(나) 옵셋각 보상후 
그림 5.17 +0.5A q축 전류지령 인가구간 확대 파형 
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5.4.2 동기 PWM방법간의 절환 
(가) WTHD를 최소로 하는 동기 PWM방법 선택시 
그림 5.18은 Ns=3의 연속 스위칭 방식[10°N/30°P/50°N]에서 Ns=2의 경계 
샘플링 방식[0°B/30°P]로의 절환시 dq축 전류 및 상전류, 상전압을 도시하였다. 
여기서 dq축 전류는 샘플링된 전류이고, 상전류 및 상전압은 측정된 파형이다. 














그림 5.18 CS[10°N/30°P/50°N]에서 BS[0°B/30°P]로의 절환시 전류/전압파형 
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유지하기위해 d축전류는 0.5A로, q축 전류는 0.86A로 제어하였다. 절환시 최소 
샘플링 지점의 차가 최소가 되게끔 하기 위해 연속 스위칭 방식
[10°N/30°P/50°N]의 π/9, 4π/9, 7π/9, -8π/9, -5π/9, -2π/9에서 경계 샘플링 방식
[0°B/30°P]으로 절환이 이루어 지게 설정하였다. 이때 샘플링 지점간의 차는 5°
이다. 그림 5.18의 절환시 샘플링 지점은 연속 스위칭 방식[10°N/30°P/50°N]의 
7π/9에서 경계 샘플링 방식[0°B/30°P]의 3π/4로 변경되었으며, d축과 q축전류에 
최대 0.15A의 전류 맥동이 발생하였다.   
합성된 상전압은 평균 스위칭주파수가 1.2 kHz인 전압에서 0.8 kHz인 전압
으로 변경되었으며, 정상상태 전류맥동의 크기가 절환이후 상대적으로 커진 
것을 확인할 수 있다. 또한 Ns=3으로 가변 샘플링 시간의 평균값은 416.7μs 
이었으며, 절환이후 Ns=2로 가변 샘플링 시간의 평균값은 625.0μs 이었다. 
그림 5.19는 Ns=2의 경계 샘플링 방식[0°B/30°P]에서 Ns=3의 연속 스위칭 
방식[10°N/30°P/50°N]으로의 절환시 dq축 전류 및 상전류, 상전압파형이다. 
절환시 최소 샘플링 지점의 차가 최소가 되게끔 하기 위해 경계 샘플링 방식
[0°B/30°P]에서의 π/12, 5π/12, 3π/4, -11π/12, -7π/12, -π/4에서 연속 스위칭 방식
[10°N/30°P/50°N]으로 절환이 이루어 지게끔 설정하였다. 그림 5.19의 절환시 
샘플링 지점은 연속 스위칭 방식[10°N/30°P/50°N]의 5π/12에서 경계 샘플링 방식
[0°B/30°P]의 4π/9로 변경되었으며, d축과 q축전류에 최대 0.12A의 전류 맥동이 
발생하였다.   
Ns=1의 연속 스위칭 방식[30°P]과 Ns=2의 경계 샘플링 방식[0°B/30°P]간의 절환
에서는 최소 샘플링 지점의 차가 15°로 Ns=2과 Ns=3의 방법사이보다 크다. 연속 
스위칭 방식[30°P]과 경계 샘플링 방식[0°B/30°P]간의 절환을 실험을 통해 시도
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하였으나 시스템에서 허용된 전류 이상의 과도한 전류 발생으로 구현이 불가능
하였다. 따라서 WTHD를 최소로 하는 방법을 실제로 적용하기 위해서는 과도
전류에 대한 허용치가 충분히 확보된 시스템에서만 사용이 가능하다는 것을 


















그림 5.19 BS[0°B/30°P]에서 CS[10°N/30°P/50°N]로의 절환시 전류/전압파형 
 
226 
(나) 샘플링 지점을 고려한 동기 PWM방법 선택시 
앞선 WTHD를 고려한 동기 PMW방법 선택시와 동일하게 상전류를 1A로 
제어하기 위해 d축 전류는 0.5A로, q축 전류는 0.86A로 제어하는 상황에서 연속 
스위칭 방식[10°N/30°P/50°N], 연속 스위칭 방식[15°N/45°P], 연속 스위칭 방식
[30°P]간의 절환을 실시하였다.  
먼저 그림 5.20는 Ns=3의 연속 스위칭 방식[10°N/30°P/50°N]에서 Ns=2의 













그림 5.20 CS[10°N/30°P/50°N]에서 CS[15°N/45°P]로의 절환시 전류/전압파형 
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하였다. 2,000 r/min에서 절환을 실시하였으며, 이때 기본파 주파수는 133.3 Hz이다. 
여기서 연속 스위칭 방식[10°N/30°P/50°N]과 연속 스위칭 방식[15°N/45°P]의 
샘플링지점이 일치하고 온/오프 시퀀스가 일치하는 0, 2π/3, -2π/3에서 절환을 
실시하도록 설정하였다. 그림 5.20의 경우 연속 스위칭 방식[10°N/30°P/50°N]의 
2π/3에서 절환이 발생하였으며, d축과 q축전류에 전류 맥동이 거의 존재하지 
않았다. 
















그림 5.21 CS[15°N/45°P]에서 CS[10°N/30°P/50°N]로의 절환시 전류/전압파형 
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방식[10°N/30°P/50°N]로의 절환시 dq축 전류 및 상전류, 상전압을 도시하였다. 
동일하게 2,000 r/min에서 절환을 실시하였으며, 연속 스위칭 방식[15°N/45°P]의 
-2π/3에서 절환이 발생하였다. 절환시 d축과 q축전류에 약 0.1A의 전류 맥동이 
발생하였다. 따라서 연속 스위칭 방식[10°N/30°P/50°N]과 연속 스위칭 방식
[15°N/45°P]간의 절환시 샘플링 지점에 대한 차가 0인 지점에서 절환을 실시
하기 때문에 추가전류맥동이 거의 발생하지 않음을 알 수있다. 















그림 5.22 CS[15°N/45°P]에서 CS[30°P]로의 절환시 전류/전압파형 
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방식[30°P]로의 절환시 dq축 전류 및 상전류, 상전압을 도시하였다. 3,000 r/min
에서 절환을 실시하였으며, 이때 기본파 주파수는 200 Hz이다. 여기서는 연속 
스위칭 방식[15°N/45°P]과 연속 스위칭 방식[30°P]의 샘플링지점이 일치하고 
온/오프 시퀀스가 일치하는 π/3, -π/3, π 에서 절환을 실시하도록 설정하였다. 
그림 5.21의 경우 연속 스위칭 방식[15°N/45°P]의 π에서 절환이 발생하였으며, 
d축과 q축전류에 0.25A의 전류 맥동이 발생하였다. 이때 합성된 상전압은 평균















그림 5.23 CS[30°P]에서 CS[15°N/45°P]로의 절환시 전류/전압파형 
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상태 전류맥동의 크기가 절환이후 상대적으로 커진 것을 확인할 수 있다. 또한 
Ns=3으로 가변 샘플링 시간의 평균값은 416.7μs이었으며, 절환이후 Ns=2로 
가변 샘플링 시간의 평균값은 833.3μs 이었다. 
그림 5.23은 Ns=1의 연속 스위칭 방식[30°P]에서 Ns=2의 연속 스위칭 방식
[15°N/45°P]로의 절환시 dq축 전류 및 상전류, 상전압을 도시하였다. 연속 스위칭 
방식[30°P]의 π에서 절환이 발생하였으며, d축과 q축전류에 0.4A의 전류 맥동이 
발생하였다. 따라서 연속 스위칭 방식[15°N/45°P]과 연속 스위칭 방식[30°P]간의 
절환시 샘플링 지점에 대한 차가 0인 지점에서 절환을 실시하기 때문에 추가
전류맥동의 크기가 작았다.  
 
 
5.4.3 고정 샘플링에서 가변 샘플링으로의 절환 
그림 5.24와 5.25은 고정 샘플링에서 가변 샘플링으로의 절환시 고정 샘플링 
시스템에서의 최종 샘플링 위치에 따른 dq축 전류 및 상전류 파형을 도시하였다. 
여기서 150W 동기전동기를 1,666 r/min으로 구동하였으며, 이때의 기본파 
주파수는 111.1Hz이다. 고정 샘플링 시스템에서 스위칭 주파수를 1kHz, 샘플링 
주파수를 2kHz로 설정하였기 때문에 Mf=9인 조건이다. 따라서 각 섹터당 샘플링 
갯수가 3으로 유지되는데 여기서 운전속도가 조금만 바뀌더라도 샘플링 위치는 
변하게 된다.  
그림 5.24에서는 고정 샘플링 시점에서의 샘플링각 θsamp과 절환될 가변 샘플
링방법의 고정된 샘플링각 위치 θfix과의 차(θsamp - θfix)가 약 10°이 되는 조건에서 
연속 스위칭 방법[10°N/30°P/50°N]으로의 절환을 실시하였다. 이 조건은 θfix가 
급격히 변화는 구간으로 가변 샘플링 방법의 샘플링 지점과 오차가 가장 클때
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이다. 따라서 d축 전류는 음으로 1A의 맥동이, q축 전류는 양으로 1.1A의 맥동이 
발생하였다.  
그림 5.25에서는 θsamp - θfix가 약 2°이 되는 조건에서 절환을 실시하였다. 
고정 샘플링의 샘플링 지점이 가변 샘플링 방법의 샘플링 지점과 오차가 작기 
때문에 dq축 전류맥동 또한 작았다. d축 전류는 음으로 0.6A의 맥동이, q축 













그림 5.24 고정 샘플링에서 가변 샘플링으로 절환시 dq축 및 A상 전류       
(θsamp - θfix = 10°) 
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크기 보다 50% 감소하였다. 여기서 절환시 가변 샘플링의 첫 벡터 인가가 
적절하지 못할 경우에는 맥동이 훨씬 커지며, 경우에 따라서는 시스템의 제한

















그림 5.25 고정 샘플링에서 가변 샘플링으로 절환시 dq축 및 A상 전류        




5.4.4 약자속 운전영역에서의 six-step 운전 
그림 5.26은 제안된 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법을 적용하여 약
자속 운전영역에서 전류제어시 dq축 전류 및 전류지령, A상 전류 파형이다. 운
전속도는 3,750 r/min으로 Mv가 1이하에서는 연속 스위칭 방법[30°P]을 사용하
여 전압을 합성하였다. 기존파 주파수는 250 Hz으로 Mv<1인 전압합성시 평균 
스위칭 주파수는 750 Hz이고 Mv=1인 전압합성시 평균 스위칭 주파수는 250 Hz
이다. dq축 전류는 3상전류를 샘플링한 이후 동기좌표계로 변환한 값이다. 따
라서 동기좌표계에서 기본파의 6배로 맥동하는 전류의 특정지점값을 샘플링하









그림 5.26 제안된 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법을 이용하여 약자속
영역 six-step운전시 전류파형 
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정수가 되도록 유지되기 때문에 그림 5.5의 고정 샘플링 시스템에서 six-step 
운전시 존재했던 저주파 전류맥동이 사라졌다. 
그림 5.27은 그림 5.26의 과도상태 부분을 확대한 파형으로 샘플링된 dq축 
전류 및 전류지령, 측정된 A상전류, 출력된 A상 전압의 측정값이다. 그림 
5.27(가)에서는 +50%정격전류(0.5A)를 계단형태로 증가시 전류 및 전압을 확대한 
파형으로, dq축 전류가 정상상태까지 도달하는데 약 20ms정도의 시간이 소요
되었다. 전류의 크기가 변동되는 과도상태에서도 출력전압은 계속 six-step형태를 
유지하고 있고 있으며 정상상태 도달 이후 저주파 맥동이 존재하지 않았다. 
그림 5.27(나)에서는 반대로 +50%정격전류를 계단으로 감소시 전류 및 전
압파형으로, dq축 전류가 정상상태에 도달하는데 약 15ms정도의 시간이 소요 
되었다. 과도상태에서 출력토크를 감소시기 위해 평소보다 작은 q축 전압이 
필요하고 그로 인해에 Mv<1인 전압을 출력하였다. 저전압 합성시 연속 스위칭 
방법[30°P]을 사용하였기 때문에 평균 스위칭 주파수는 750Hz로 유지되었다. 
이는 그림 5.5의 고정 샘플링 방식에 비해 낮은 스위칭 주파수를 가짐에도 불구
하고 정상상태에 도달하는데 걸리는 시간은 더 짧았다. 또한 그림 5.8의 가변 
샘플링을 이용한 고정 six-step 전압출력방식에 비해 정상상태에 도달하는데 
걸리는 시간 또한 더 짧았다. 따라서 토크에 기여하지 못하는 d축 전류성분의 






























(나) +50% step 토크 제거시 
그림 5.27 제안된 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법을 이용하여 약자속
영역 six-step운전시 전류파형(그림5.26의 과도상태 확대) 
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5.4.5 연산시간에 대한 고찰 
표 5.1은 제안된 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법 사용시 소요되는 연
산시간을 계산해 보았다. 계산에 고려된 부분은 그림 4.1의 전류제어기 부분, 
극좌표계 변환부분, 동기전압 합성부분, 옵셋각 보정부분이다. 연산시간 비교를 
위해 고정 샘플링을 이용한 SVPWM 적용시 소요되는 시간을 함께 계산하였
는데, 논문[73]의 1.5샘플링의 시지연과 전압크기 보상방법이 적용경우로 가정
하였다. 두 가지 방법 모두 전류제어기로 복소벡터 PI제어기를 사용하는 시스
템으로 가정하였다.  
Clock수 계산에는 TI사의 ‘Code Composer Studio 3.3’의 Device simulator를 
사용하여, 각 방법에서 사용된 주요함수의 사용횟수와 사용되는 clock수를 계
산하였다. Device simulator는 C로 구현된 코드를 설정된 마이크로 프로세서에서 
제공하는 라이브러리를 기준으로 어셈블리어로 변환하고 각 기계 명령어를 수
행하는데 필요한 시스템 clock수를 계산할 수 있는 기능을 제공한다. ‘atan2’, 
‘sin’, ‘cos’, ‘asin’, ‘sqrt’는 일반적으로 제공되는 ‘math.h’를 사용하였으며, 
BOUND_PI와 디지털 필터는 자체적으로 구현된 함수이다.  
제안된 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법의 경우 총 1595개의 clock이 
사용되었는데, 이는 300MHz 시스템에서 5.32μs가 소요된다. 고정 샘플링을 
이용한 SVPWM의 경우 총 1353개의 clock이 사용되며, 300MHz 시스템에서 
4.51μs가 소요된다. 따라서 제안된 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법의 
경우 고정 샘플링을 이용한 SVPWM 방법보다 시간이 조금 더 걸리는 것을 
확인할 수 있다. 여기서 전체 clock수는 변수의 호출 위치 혹은 if 구문의 개수
등에 따라 사용되는 clock수가 변할 수 있기 때문에 대략적인 연산시가 참고
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에만 사용할 수 있다. 또한 실제 전동기 구동을 위해서는 전류측정 및 위치정보 
















평균 clock 수 
‘atan2’ 1 회 0 회 72 clock 
‘sin’, ‘cos’ 2 회 4 회 77 clock 
‘asin’ 1 회 1 회 395 clock 
‘sqrt’ 1 회 0 회 46 clock 
곱셈 28 회 39 회 4 clock 
나눗셈 1 회 1 회 46 clock 
BOUND_PI 2 회 0 회 388 clock 
디지털 필터 1 회 0 회 44 clock 
if구문 4 회 9 회 - 










제 6 장 결론 및 향후 과제 
6.1 연구 결과 
제한된 스위칭 주파수 조건에서 높은 기본파 주파수를 출력할 수 있는 동기
PWM방법을 샘플링 주기 평균 관점에서 분석하고, 낮은 주파수 변조지수를 
가지는 조건에 적용할 수 있는 가변 샘플링을 이용한 동기 PMW방법을 제안
하였다. 운전 주파수 별 동기 PWM방법을 선택하고 각 방법간의 절환 알고리
즘을 제안하였다. 또한 고정 샘플링 SVPWM방법과 제안된 가변 샘플링을 이
용한 동기PWM방법과의 결합 알고리즘을 제시하였으며, 약자속 운전영역에서 
six-step 운전에 적용시 개선된 과도 및 정상상태 성능을 가짐을 보였다.  
본 논문의 연구 결과를 요약하면 다음과 같다. 
1) 기존에 소개 되었던 동기 PWM방법을 샘플링 단위의 평균전압 합성 
관점에서 새롭게 분석을 진행하였다. 섹터당 샘플링 개수, 합성하고자 
하는 전압벡터의 섹터 내 위치, 유효벡터의 인가 순서에 따라 합성된 
전압의 크기를 나타내는 일반화 수식을 구하였다. 
A. 일반화 수식을 통해 전압벡터의 인가 방향에 따라 합성 가능한 
최대 전압의 크기가 다를 수 있음을 확인하였다.  
B. 일반화 수식은 영벡터 인가각의 크기에 대한 식으로 표현되기 때문에 
삼각파 비교방식을 통한 전압합성시 영벡터 인가각을 원하는 전압
크기를 합성하는 지령값으로 사용할 수 있다. 
2) 가변 샘플링 주기 시스템에서 동기 PMM방법을 사용할 수 있는데, 샘플링 
주기가 급변하는 과도 상태시 출력전압의 오차를 일반화 수식으로부터 
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얻을 수 있었다. 수식 및 모의실험을 통해 그 크기를 확인해본 결과 샘
플링 주기 변화로 인한 전압오차는 크지 않았다. 섹터당 샘플링 횟수가 
작을 수록 그 오차가 커졌지만, 섹터당 샘플링 횟수가 1인 경우 그 오차를 
보정할 수 있었다. 
3) 샘플링 횟수 별 사용 가능한 동기 PWM방법을 제안하고, 각 샘플링 
지점에서 합성된 전압크기와 영벡터 인가각 사이의 관계식을 일반화 
수식으로부터 구하였다. 또한 고조파 분석을 실시하였으며 각 방법 별 
가중 전고조파 왜곡율을 비교하였다.  
4) 가변 샘플링을 이용한 동기 PMM 시스템 구현을 위해, 극좌표계 변환부분, 
동기전압 합성부분, 옵셋각 보정부분으로 이루어진 제어 알고리즘을 제안
하고 그 성능을 확인하였다. 
5) 속도 별 최적의 동기 PWM방법을 선택하는 과정을 소개하였다. 또한 다른 
동기 PWM방법간의 절환시 샘플링 지점 및 스위칭 온 /오프 시퀀스에 
대한 고찰이 필요함을 확인 하였다. 
6) 운전 속도별 동기 PWM방법간의 절환, 고정 샘플링 시스템과 가변 샘플링 
시스템을 결합시 샘플링 지점오차에 따른 과도상태 맥동이 발생할 수 
있음을 보였고, 이를 해결하기 위한 전략을 제시하고 실험 및 모의실험을 
통해 그 성능을 검증하였다. 
7) 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법을 약자속 운전영역에 적용해 보았
다. 정상상태에서 속도에 동기화된 샘플링을 가지므로 six-step에 의한 맥동
성분만 존재하였으며, 과도상태에서는 원하는 크기의 전압을 작은 횟수의 
스위칭으로 합성할 수 있기 때문에 빠른 동특성을 보였다. 실험 및 모의
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실험을 통해 기존의 방법들에 비해 제안된 방법이 우수한 성능을 가가지
는 것 확인하였다.  
 
기존방식 중 최적 PWM 방식은 많은 계산량과 낮은 주파수 변조지수 조건
에서 과도 응답성의 개선에 한계가 존재하고, 전류예측제어기 방식은 정상
상태 성능이 나빴다. 하지만 제안된 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법은 
작은 연산량으로 과도상태 및 정상상태 성능 두 가지를 함께 향상 시킬 수 
있다는 이점이 있다. 이러한 제안된 방식은 낮은 주파수 변조지수를 가지는 
대용량 저속 전동기 운전 시스템이나 소용량 초고속 전동기 운전 시스템에 
모두 적용할 수 있다. 특히 제안된 방식은 연산량이 적고 쉽게 적용할 수 있기 
때문에, 시스템의 크기가 작고 주로 낮은 가격의 마이크로 프로세서를 사용
하는 소용량 초고속 운전 시스템에 적합한 방식이다. 
 
6.2 제안된 시스템의 한계 
제안된 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법을 저속 대용량 시스템에 적
용할 수도 있으나, 대용량 인버터에서 주로 사용하는 최적 PWM 방식은 주어진 
조건에서의 최상의 스위칭 펄스 패턴을 사용하는 것이기 때문에 정상상태 전류 
성능을 뛰어넘을 수 없다. 또한 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방식에서 과도 
제어를 위해 샘플링 시간을 줄이고 늘리는데, 샘플링 시간을 줄이는 방향에서는 
알고리즘 계산에 필요한 최소 연산시간이상을 확보할 수 있도록 제한이 필요
하다. 즉, 과도상태 성능을 향상시키는데 한계가 존재하며, 이는 전류예측 제어
방식만큼의 빠른 응답성을 확보할 수 없음을 뜻한다.  
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또한 5.1절에서 언급한 것처럼 제안된 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방
법을 현재로서는 일반 마이크로 프로세서에 바로 적용하기 어렵다. 일반적으로 
제어 알고리즘이 계산되고 있는 연산시간 동안에는 변경된 변수에 대한 3상 
전압의 출력이 바로 변하지 않고 특정지점에서 일괄적으로 변경되도록 해야
한다. 가변 샘플링 주기를 가지는 시스템을 구현하고자, 현재 반도체 회사에서 
제공해주고 있는 마이크로 프로세서의 PWM 전압합성 라이브러리를 사용해서
는 전압지령을 특정지점에서 일괄 변화시키는 것은 불가능하거나 일부 전압
크기 조건에서만 가능하다. 본 논문에서는 FPGA를 이용해 시스템을 구현하였
지만, 향후 실제 적용을 위해서는 PWM 전압합성 라이브러리에 대한 기능 
추가가 필요하다. 
 
6.3 향후 과제 
본 연구의 향후 과제는 다음과 같다. 
1) 가변 샘플링 시스템에 대한 시스템 안정도 분석 
제어 시스템에서 시스템 분석시 연속시간영역, 혹은 고정된 샘플링을 가지는 
이산시간영역에서 실시하게 된다. 하지만 제안된 제어기의 경우 가변하는 
샘플링을 가지기 때문에 분석방법에 대한 결정이 쉽지않다. 정상상태에서는 
운전 속도에 비례하는 고정된 샘플링을 가지기 때문에 이산시간 영역에서의 
분석을 사용할 수 있지만, 과도상태에서는 샘플링 주기가 가변하기 때문에 
이에 대한 안정도를 보장 할 수 없다. 
현재 제어이론 분야에서도 가변 샘플링 시스템에 대한 시스템 분석을 도전적인 
과제로 생각하고 연구가 진행되고 있지만, 아직 명확한 이론이 정립되지 못한 
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상황이다. 일부 통신시스템에서 가변 샘플링 주기가 적용된 신호처리시 이에 
대한 안정도를 분석하기위해 State-dependent sampling 시스템[77], self-triggerd 
feedback 시스템[78]-[80], 혹은 aperiodic sampling 시스템[81]-[82]의 주제로 최근 
연구가 진행되기도 하였다. 따라서 가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법에 
적합한 제어이론을 바탕으로 시스템 안정도 분석에 대한 연구를 실시할 필요가 
있다. 
 
2) 전류측정오차 보상 
앞선 4.1.4절에서 전류측정지점에 대해 언급하였다. 기본파 주파수 대비 
샘플링 주파수가 높지 못한 상황에서 전류샘플링을 하게되면, 실제 전류의 
평균값을 측정하지 못하는 문제가 발생한다[75]. 이를 보상하기 위해 측정된 
전류에 일정 크기 보상값을 더해주는 방식이 제안되었지만, 고정 샘플링 시스템
에서 PWM이 고려되지 않은 이상적인 전압이 출력될 때를 기준으로 보상이 
이루어진 방법이다. 하지만 실제 인버터는 정지좌표계의 고정된 위치에 존재
하는 유효벡터를 출력하기 때문에 이를 고려한 정확한 전류 크기 보상방법에 
대한 연구가 필요하다. 특히 전압합성시 사용하는 벡터 인가 방향을 고려한 
전류값 보상방법에 대한 연구가 필요할 것으로 판단된다. 
 
3) 계통필터에 대한 고찰 
계통 전원을 사용하는 3상 인버터 구조로 구현한다면, 계통 입력 전류 고조파 
관련 규정을 만족해야 한다. 예를 들어 IEC6100-3-2의 경우에서 계통 측 상전
류의 고조파에 대해 2차부터 40차까지 규제하게 된다[83]. 특히 15차≤n차≤39차
의 홀수 고조파의 경우 최대 허용전류는 0.15×15/n이하 제한되고 8차≤n차≤40
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차의 짝수 고조파의 경우 0.23×8/n이하로 제한된다. 따라서 인버터에서 스위칭 
주파수를 너무 낮게 가져갈 경우 PWM 합성된 전압의 side band 고조파가 규정 
내의 고조파를 만들게 된다. 따라서 계통규격의 저차 고조파의 규정을 만족하기 
위해서는 상대적으로 큰 1차 필터나 LCL필터와 같은 고차필터를 사용할 수 
있다. 혹은, 해결하기 위해서는 동기 PWM방법에서 최대 스위칭 주파수를 제
한하는 것 이외에 최저 스위칭 주파수에 대한 제한을 설정하는 등의 방법을 
적용해야 할 것이다. 따라서 이러한 계통 전원을 사용하는 3상 인버터 구조에서 
가변 샘플링을 이용한 동기 PWM방법을 적용할 경우 계통 입력필터에 대한 
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부   록 
 
A.1 모의 실험 및 실험에 사용된 전동기 제정수 
표 A.1 400W 표면부착형 전동기 제정수 
항목 표시 값 
정격 용량 P 400W 
극 수 Pole 2극 
직류단 전압 Vdc 80V 
정격 전류 I 10A 
정격 속도 ωr 80,000 r/min 
상저항 Rs 0.196 Ω 
상인덕턴스 Ls 0.185mH 
 
표 A.2 150W 표면부착형 전동기 제정수 
항목 표시 값 
정격 용량 P 150W 
극 수 Pole 8극 
직류단 전압 Vdc 150V 
정격 전류 I 1A 
정격 속도 ωr 3,000 r/min 
상저항 Rs 9.0 Ω 






This dissertation proposes the variable time step control with the 
synchronous Pulse Width Modulation (PWM) especially at the low 
frequency modulation index in permanent magnet machine drives. First, 
the general equations about the average magnitude of the modulated phase 
voltage in each sampling period are derived. Here, the calculated average 
magnitude is changed according to the sequence of the voltage vectors and 
the angle of the reference voltage. Second, the many cases of the 
synchronous PWM with low frequency modulation index are introduced 
where the number of the samplings per one sector are 1, 2, and 3. The 
harmonic frequency components at each synchronous PWM methods are 
analyzed by fast Fourier transform. Here, the total duration angle of the 
zero vector can be derived at each sampling periods from the general 
equations. Third, the variable time step controller is proposed. This 
controller consists of current controller, reference signal genereator, polar 
coordinate changer, and angle offset compensator. Fourth, the switchover 
methods between other synchronous PWM methods are proposed. One 
switchover method only uses the modulation methods which have the 
minimum weighted total harmonic distortion of the phase voltage. The 
other switchover method uses the modulation methods which have same 
sampling points. Also, the transfer method from the fixed sampling step 
system to the variable time step system are proposed.  
  When the proposed method is implemented at six-step operation in 
flux weakening region, the torque ripple and current ripple in steady state 
are considerably reduced. The proposed method can be implemented at 
the low frequency modulation index condition such as high power machine 
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or ultra-high speed machine drive system. Especially, since the proposed 
method has low calculation burden and it can be implemented with low 
performance digital processor, it is proper solution at ultra-high speed 
drive system. 
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